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Resumo
A popularizac¸a˜o da Internet demanda por tecnologias de acesso que barateiam a ins-
talac¸a˜o e provisa˜o de seus servic¸os. A tecnologia PLC (Power Line Communication) e´
uma alternativa que dispo˜e de infra-estrutura universalmente pronta, uma vez que utiliza
a rede de distribuic¸a˜o de energia ele´trica como meio de comunicac¸a˜o. Por outro lado,
a sua hostilidade perante a transmissa˜o de dados requer o conhecimento detalhado de
propriedades relacionadas a` func¸a˜o de transfereˆncia e ao cena´rio dos ru´ıdos intr´ınsecos,
para a consignac¸a˜o do adequado sistema de comunicac¸a˜o. Esta dissertac¸a˜o de mestrado
investiga a comunicac¸a˜o multiportadora OFDM (Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing) em um canal PLC de acesso e um canal medido em uma rede montada para fins
de implantac¸a˜o de uma rede dome´stica. Ale´m disso, e´ realizada uma ana´lise comparativa
em termos de taxa de erro de bits BER (Bit Error Rate) e relac¸a˜o de poteˆncia de sinal
e poteˆncia de ru´ıdo SNR (Signal to Noise Ratio) entre o sistema OFDM e o COFDM
(Coded-OFDM ) de modulac¸a˜o codificada em trelic¸a TCM (Trellis Coded Modulation),
proposto para a correc¸a˜o de ru´ıdos impulsivos medidos em redes dome´sticas. Por fim, e´
avaliado o desempenho de um simples equalizador de um tap aplicado no sistema mul-
tiportadora para resoluc¸a˜o de problemas de atenuac¸a˜o e multipercurso dos canais PLC
usados. As simulac¸o˜es realizadas ilustraram ganhos na SNR de ate´ 8 dB para os sistemas
OFDM que conjugaram a codificac¸a˜o TCM e equalizac¸a˜o de um atraso.
Abstract
The Internet popularization demands for inexpensive installation and provision of
the access technologies and services. Power Line Communication (PLC) technology is a
promising alternative since it uses the existing infrastructure of the distribution power
network as a high-speed data channel. In order to implement advanced communication
systems over hostile PLC channels, complete knowledge of its transfer function and its
intrinsic noises are required. This thesis analyzes multicarrier Orthogonal Frequency
Division Multiplexing (OFDM) communication systems for Internet access and home
networking over both outdoor and indoor power line channel models. A trellis coded
modulation OFDM (COFDM) system is proposed an its performance is compared with
the classic OFDM system in terms of Bit Error Rate (BER) versus Signal-to-Noise Rate
(SNR). A particular indoor power distribution system was built in order to obtain the
transfer function and noise used in the simulations. Simulation results had shown coding
gains up to 8 dB at 10−6 BER in COFDM with one tap equalizer.
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1 Introduc¸a˜o
A liberalizac¸a˜o do mercado de telecomunicac¸o˜es em 1988 revelou ao mundo o signi-
ficado da abreviatura Internet. Auxiliado pelo crescente desenvolvimento dos servic¸os
providos pelas telefonias fixa e mo´vel, a rede mundial de computadores modificou os
ha´bitos da populac¸a˜o em geral e a filosofia de trabalho das empresas.
Trocas de informac¸o˜es - transac¸o˜es financeiras, compra e venda de produtos, con-
versac¸o˜es em tempo real - despertou o mercado financeiro das empresas de tecnologia
para o investimento em pesquisas relacionadas ao desenvolvimento das tecnologias abran-
gentes. O alto prec¸o pago ao acesso a` Internet e a necessidade cada vez maior em prover
servic¸os com mais velocidade e qualidade condicionou o rumo de diversas investigac¸o˜es
cient´ıficas em todo o mundo. Aliar baixo prec¸o a altas taxas de transmissa˜o constituiu-se
no grande objetivo dos pesquisadores tanto na disposic¸a˜o de dados provenientes da rede
mundial de computadores, quanto na concepc¸a˜o das famosas redes dome´sticas inteligentes.
Com a linha telefoˆnica como meio de comunicac¸a˜o, a normatizada ADSL (Asymmetric
Didital Subscriber Line) surgiu no in´ıcio do se´culo 21 como a revoluciona´ria tecnologia
de ultima milha (last mile). As redes locais sem fio desenvolveram-se de forma paralela,
tornando-se a escolha para comunicac¸o˜es internas (indoor). A interoperabilidade para a
extensa˜o ou conexa˜o destas milhas continua ate´ hoje estimulando as investigac¸o˜es. Por
outro lado, a transmissa˜o de dados via rede ele´trica, conhecida como tecnologia PLC
(Power Line Communications), vem chamando a atenc¸a˜o de pesquisadores devido aos
seguintes destaques:
• Custo de instalac¸a˜o inexistente, haja vista a pronta infra-estrutura de cabeamento
em praticamente todas as cidades do mundo.
• Diversos pontos de acesso em uma rede interna.
• Alta taxa de transmissa˜o de dados.
• Extensa˜o de pontos de telefonia.
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• Integrac¸a˜o de sistemas como a combinac¸a˜o dos servic¸os de acesso com as habilidades
das redes intenas (in-home network).
• Automac¸a˜o, controle e supervisa˜o de equipamentos de seguranc¸a e eletro-eletroˆnicos.
Entretanto, o fato do canal de comunicac¸a˜o ser inicialmente designada a` transmissa˜o
de energia faz com que a tecnologia PLC seja questionada quanto a` qualidade de servic¸o.
De fato, as frequ¨entes variac¸o˜es de impedaˆncia e atenuac¸a˜o provocadas por inserc¸a˜o e
remoc¸a˜o de cargas na rede ele´trica, a topologia que o caracteriza como um canal com
multipercurso e o acoplamento de sinal sa˜o motivos que contestam a confiabilidade da
tecnologia.
Para que a rede ele´trica possa servir de meio comunicac¸a˜o confia´vel a altas taxas
de transfereˆncia, robustas te´cnicas de transmissa˜o, como por exemplo a multiportadora
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), devem ser utilizadas e conjugadas
a` codificadores corretores de erros, esquemas de sincronismo, equalizac¸a˜o e modulac¸a˜o
adaptativa, os quais melhoram o desempenho do sistema de comunicac¸a˜o em tais canais.
1.1 Estado da Arte
A normatizac¸a˜o e´ talvez a maior careˆncia da tecnologia de transmissa˜o de dados pela
rede ele´trica. A antiga CENELEC (Comite´ Europe´en de Normalisation Electrotecnique)
e´ um tanto ou quanto conservadora para as finalidades exigidas hoje em dia, dada a baixa
taxa de transfereˆncia adquirida na banda de frequeˆncias entre 3 e 148.5 kHz (DOSTERT,
2001). Os atrativos oferecidos pelas soluc¸o˜es comerciais de acesso digital em banda larga
fazem com que os atuais sistemas de telecomunicac¸o˜es demandem por taxas de dados em
torno de dezenas a centenas de mega bits por segundo (Mbps) em faixas acima de 1 MHz.
Problemas relativos a` comunicac¸a˜o em um canal PLC 1, tais como a diferente topolo-
gia, multipercurso, descasamento de impedaˆncia, ru´ıdos impulsivos, escolha do esquema
de modulac¸a˜o e principalmente os aspectos relacionados a` radiac¸a˜o eletromagne´tica, mo-
bilizam as organizac¸o˜es reguladoras na designac¸a˜o de um padra˜o de transmissa˜o para a
tecnologia PLC. A parceria CENELEC/ETSI (European Telecommunication Standards
Institute) na Europa e as associac¸o˜es e institutos no Estados Unidos da Ame´rica como
a EIA (Electronics Industry Association), a IEEE (Institute of Electrical and Electronics
1Canal que utiliza a rede de distribuic¸a˜o de energia ele´trica como meio de comunicac¸a˜o.
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Engineers) e a ARMA (Automatic Meter Reading Association) esforc¸am-se no desenvol-
vimento de padro˜es em sistema PLC na faixa de frequ¨eˆncias entre 2 e 30 MHz.
A expansa˜o do mercado PLC tambe´m e´ acompanhada por pesquisadores cient´ıficos
que expo˜em em fo´runs e confereˆncias como a ISPLC (International Symposium on Power-
Line Communications) suas experieˆncias em assuntos que envolvem a capacidade de trans-
missa˜o, sincronismo, codificac¸a˜o e integrac¸a˜o das tecnologias com fio com os servic¸os de
ra´dio existentes, entre outros (POWERLINE COMUNICATIONS FORUM, 2000), (INTERNA-
TIONAL SYMPOSIUM ON POWER-LINE COMMUNICATIONS, 2001).
A maior aplicac¸a˜o da tecnologia PLC existente atualmente e´ a determinada pela
corporac¸a˜o HomePlug PowerLine Alliance. Em sua primeira versa˜o em 2000 definiu-se
a comunicac¸a˜o em redes internas inteligentes a taxas de transfereˆncia igual a 14 Mbps,
embora existam nos dias de hoje outras propostas que aumentam consideravelmente esta
taxa (HOMEPLUG POWERLINE ALLIANCE, 2000).
Existem hoje no mercado diversos equipamentos consignados a` aplicac¸a˜o desta tecno-
logia. Destacam-se os da DS2 (Design of Systems on Sylicon), que iniciadas na taxa
f´ısica igual a 45 Mbps, alcanc¸am hoje os 200 Mbps (EBA POWERLINE COMMUNICATIONS
GROUP, 2000) na provisa˜o de servic¸os de acesso a` Internet. Entretanto, a inviabilidade
econoˆmica que os torna incompat´ıveis com a qualidade de servic¸o levanta a seguinte
questa˜o:
• A tecnologia PLC deixara´ de ser via´vel apenas em regio˜es remotas onde os servic¸os
em banda larga sa˜o custosos para as operadoras de telecomunicac¸o˜es, para se tor-
nar competitiva no fornecimento de servic¸os ja´ oferecidos por outras tecnologias de
acesso (ADSL) e de redes internas (WLAN)?
1.2 Modulac¸a˜o OFDM no Canal PLC
Padra˜o de transmissa˜o das tecnologias DAB (Digital Audio Broadcasting), DVB (Di-
gital Video Broadcasting), W-LAN (Wireless Local Area Network), ADSL (Asymmetric
Digital Subscriber Line) e fortemente cotada a fazer parte do padra˜o de comunicac¸a˜o mo´vel
da 4a gerac¸a˜o, a modulac¸a˜o multiportadora OFDM divide o espectro de frequ¨eˆncias em
va´rios canais denominados subcanais. Paralelamente modulados em igual nu´mero de sub-
portadoras ortogonais, estes canais transmitem informac¸o˜es simultaˆneas em subsequ¨eˆncias
de informac¸o˜es previamente paralelizadas (HARA; PRASAD, 2003).
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Encarregado de combater os efeitos da seletividade em frequ¨eˆncia provocados por
descasamentos de impedaˆncias de naturezas diversas da rede ele´trica, tal divisa˜o e´ rea-
lizada de forma que o tempo de um determinado s´ımbolo a ser transmitido em cada
subsequ¨eˆncia seja maior que o espalhamento multipercurso do canal PLC. Isso aumenta
robustez do sistema multiportadora perante interfereˆncia entre s´ımbolos OFDM conse-
cutivos, ISI (Intersymbol-Interference), se comparada com a convencional comunicac¸a˜o
uniportadora, (HARA; PRASAD, 2003), (HANZO; WEBB; KELLER, 2000), (BINGHAM, 1990).
Aplicada a` um meio de comunicac¸a˜o naturalmente hostil como a rede ele´trica, a mo-
dulac¸a˜o OFDM garante transmissa˜o a taxas na faixa de Mbps. Ao mesmo tempo, avaliza
a qualidade de servic¸o medido pela confianc¸a coberta pela robustez acima referenciada e
pela eficieˆncia ao combate a` ru´ıdos inerentes ao canal quando combinado a esquemas de
equalizac¸a˜o e codificac¸a˜o respectivamente.
1.3 Objetivo Geral
A GPTUFES, grupo de pesquisas em telecomunicac¸o˜es da Universidade Federal do
Esp´ırito Santo (UFES) pretende em um futuro pro´ximo implementar em hardware uma
soluc¸a˜o PLC para comunicac¸a˜o em rede interna (SIQUEIRA, 2004). Estudos da topologia,
resposta em frequ¨eˆncia, interfereˆncias de ru´ıdos e das te´cnicas de transmissa˜o digital, sa˜o
pertinentes na compreensa˜o e projec¸a˜o da referida soluc¸a˜o.
1.4 Objetivo Espec´ıfico
O presente trabalho tem como objetivo espec´ıfico avaliar o desempenho de um sistema
COFDM (Coded-OFDM ) digital em um canal de resposta em frequ¨eˆncia medida em uma
rede interna constru´ıda para tais finalidades e em um modelo de canal PLC de acesso de-
senvolvido por Dostert e Zimmerman (ZIMMERMAN; DOSTERT, 2002), (DOSTERT, 2001).
Para minimizar os efeitos provocados por distu´rbios oriundos de ru´ıdos impulsivos
inerentes ao meio, propo˜e-se a aplicac¸a˜o da modulac¸a˜o codificada TCM (Trellis Code
Modulation), a qual utiliza as modulac¸o˜es multin´ıveis, 4-QAM, 8-PSK e 16-QAM para
mapeamento das subportadoras do sistema multiportadora. Integrac¸a˜o oportuna da sim-
ples equalizac¸a˜o de uma derivac¸a˜o (one tap) ao esquema permitira´ analisar a capacidade
do referido sistema em resolver problemas de atenuac¸a˜o t´ıpicos de canais PLC.
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1.5 Contribuic¸o˜es
Destaca-se como contribuic¸a˜o desta dissertac¸a˜o, a ana´lise dos sistemas OFDM e
COFDM via teoria de comunicac¸a˜o de dados em canais PLC seletivos em frequ¨eˆncia
e de interfereˆncias oriundas de ru´ıdos impulsivos. A modulac¸a˜o codificada em trelic¸a
TCM (Trellis-Coded Modulation) foi a codificac¸a˜o escolhida para combater os erros em
rajada provocados por ru´ıdos impulsivos da rede ele´trica.
A conjunc¸a˜o da codificac¸a˜o com a simples equalizac¸a˜o de um atraso para estimac¸a˜o do
canal PLC exprime a originalidade do presente trabalho. A curva taxa de erro de bit em
func¸a˜o da relac¸a˜o sinal-ru´ıdo traduziu o desempenho dos sistemas sugeridos, equalizados
conforme o mapeamento multin´ıvel utilizado nas portadoras.
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2 Comunicac¸a˜o via Rede Ele´trica
Afirmar que a tomada de energia ele´trica tambe´m conecta um computador a` Internet
e´ no mı´nimo intrigante. A simplicidade que envolve a aquisic¸a˜o de informac¸o˜es pela rede
mundial de computadores atrave´s da rede de distribuic¸a˜o de energia desperta curiosida-
des, ao mesmo tempo que questiona sua veracidade em relac¸a˜o a` qualidade do servic¸o.
Quando relacionado a concepc¸a˜o inicial da pro´pria rede, a atenuac¸o˜es, a interfereˆncias e
a propagac¸a˜o de sinal, tal questionamento e´ deveras plaus´ıvel.
A comunicac¸a˜o de dados via rede ele´trica e´ conhecida como tecnologia PLC (Power
Line Communication), a qual utiliza a rede de fornecimento de energia para transmitir da-
dos, voz e v´ıdeo a altas taxas de comunicac¸a˜o. A suspensa˜o do monopo´lio do mercado das
telecomunicac¸o˜es em 1988, a liberalizac¸a˜o do de energia (DOSTERT, 2001), e a crescente
demanda por servic¸os da Internet permitiram o desenvolvimento desta tecnologia, cuja
universalidade, onipresenc¸a e custo benef´ıcio suprem satisfatoriamente a forte demanda
por servic¸os de telecomunicac¸o˜es (Go¨TZ; RAPP; DOSTERT, 2004).
Ale´m do acesso ra´pido a` rede mundial de computadores, aplicac¸o˜es como video con-
fereˆncia, voz sobre IP, monitoramento, gerenciamento, telemetria e redes dome´sticas in-
teligentes compreendem servic¸os prestados pela tecnologia em n´ıveis de qualidade satis-
fato´rias (DOSTERT, 2001), (SILVA et al., 2004). Entretanto, variac¸o˜es de impedaˆncia e
atenuac¸a˜o provocadas por frequ¨entes chaveamentos de equipamentos ele´tricos na rede,
variac¸a˜o temporal de inu´meras fontes de ru´ıdo de natureza impulsiva e a propagac¸a˜o
de sinal por multicaminhos, degradam consideravelmente o desempenho do sistema de
comunicac¸a˜o nos quesitos limitac¸a˜o de poteˆncia de transmissa˜o, altos n´ıveis de ru´ıdo e
limitac¸a˜o de largura de banda pela seletividade em frequ¨eˆncia, respectivamente (DEZAN
et al., 2004). Por isso, interligar resideˆncias, centros de ensino e pesquisa, escrito´rios, em-
presas e organizac¸o˜es, atrave´s da rede ele´trica para troca de informac¸o˜es a elevadas taxas
de comunicac¸a˜o significa empregar sistemas de comunicac¸a˜o robustos e espectralmente
eficientes (DEZAN, 2004).
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2.1 Histo´rico
Apesar do deslumbre que cerca sua existeˆncia, a tecnologia PLC na˜o e´ nova. A ide´ia
de aproveitar a infraestrutura ele´trica para sinalizac¸a˜o e´ datada de 1838 com a proposta de
medic¸a˜o remota de n´ıveis de tensa˜o de baterias do sistema de tele´grafo Londres - Liverpool;
abrindo portas para a primeira patente de sinalizac¸a˜o via rede ele´trica, registrada em 1897,
na Gra˜ Bretanha. Relatos de mais patentes realizadas em 1905, nos EUA, conduziram a`
primeira produc¸a˜o comercial de medidores eletromecaˆnicos e repetidores de sinal em 1913,
produc¸a˜o economicamente invia´vel nos dias de hoje, pelo fato de usar cabos adicionais
para comunicac¸a˜o (TENGDIN, 1998), (PAVLIDOU et al., 2003).
A transmissa˜o de sinais de voz em portadoras de frequ¨eˆncia deu-se em 1920 na rede
de alta tensa˜o, logo apo´s o te´rmino do processo de eletrificac¸a˜o das cidades. A Comu-
nicac¸a˜o bidirecional entre as estac¸o˜es de transformac¸a˜o e de forc¸a, neste canal, foi obtida
grac¸as ao emprego da te´cnica CTP (Carrier Transmission over Powerlines). Esta te´cnica
utilizava a faixa de frequ¨eˆncias compreendida entre 15 e 500 kHz, as variantes da mo-
dulac¸a˜o AM (Amplitude Modulation) e poteˆncia de transmissa˜o de 10 W para distaˆncias
de ate´ 900 km entre o transmissor e o receptor. Posteriormente, tal comunicac¸a˜o permitiu
a implantac¸a˜o de operac¸o˜es de gerenciamento, monitoramento e localizac¸a˜o, limitac¸a˜o e
remoc¸a˜o de falhas na linha de transmissa˜o. Essas tarefas sa˜o impro´prias na rede telefoˆnica
por questo˜es financeiras, dadas as grandes distaˆncias, na˜o cobertura devido a conexo˜es
em pontos inadequados e de alta periculosidade, uma vez que determinadas interrupc¸o˜es
em monitoramento, por exemplo, sa˜o inaceita´veis (DOSTERT, 2001).
Quase que em simultaˆneo, mais precisamente em 1930, as redes de me´dia e baixa
tensa˜o tambe´m comec¸aram a ser utilizadas para transmissa˜o de informac¸o˜es. A te´cnica
de comunicac¸a˜o usada foi a RCS (Ripple Carrier Signaling), que na faixa de frequ¨eˆncias
entre 125 e 3000 Hz empregava as modulac¸o˜es ASK (Amplitude Shift Keying) e FSK
(Frequency shift keying). A alta poteˆncia de transmissa˜o - 10 a 100 kW - permitia o
fluxo de informac¸a˜o por transformadores sem acoplamento de sinal, mas, a`s custas da
comunicac¸a˜o unidirecional e baixa taxa de transmissa˜o admitida apenas em tarefas de
gerenciamento de cargas (DOSTERT, 2001).
Os primeiros sinais de voz so´ foram transmitidas nas redes de baixa e media tensa˜o
em 1935. Empregou-se a multiplexac¸a˜o por divisa˜o de tempo TDM (Time Division Mul-
tiplexing) como a metodologia de injec¸a˜o na rede de uma u´nica portadora de audio. Esse
me´todo permitiu o tra´fego de informac¸o˜es de telemetria, ale´m de servir como base para a
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criac¸a˜o das avanc¸adas te´cnicas de comunicac¸a˜o existentes hoje em dia (DOSTERT, 2001).
Nas de´cadas subsequ¨entes, aumentou-se o interesse em diminuir a poteˆncia de trans-
missa˜o no intuito de tornar a comunicac¸a˜o bidirecional, e em aumentar a taxa de co-
municac¸a˜o atrave´s do emprego de esquemas de modulac¸a˜o eficientes nas redes de baixa
e me´dia tensa˜o (PAVLIDOU et al., 2003). Em 1980, com sistemas de comunicac¸a˜o mais
sofisticados implementando em hardware co´digos de controle de erros, sugiram te´cnicas
de transmissa˜o como, por exemplo, a denominada X-10 que utiliza uma portadora de
120 kHz modulac¸a˜o OOK (On-Off Keying) e taxa de transmissa˜o 120 bps; e a extinta
EnermetMELKOTM utilizando a banda de frequ¨eˆncias entre 3025 e 4825 Hz, modulac¸a˜o
PSK (Phase Shift Keying) e 50 bps como taxa de transfereˆncia (AHOLA, 2003).
Ja´ na de´cada de 1990, o desejo de comunicac¸a˜o em banda larga em redes de distri-
buic¸a˜o de baixa tensa˜o cresceu muito com surgimento da Internet. Pesquisas relacionadas
a` te´cnicas de modulac¸a˜o, caracter´ısticas do canal e de protocolos de comunicac¸a˜o rea-
lizadas nos anos posteriores foram causas do surgimento e desenvolvimento, em 1991,
pelo comiteˆ Europeu de normas eletrote´cnicas, CENELEC (Comite´ Europe´en de Norma-
lisation Electrotecnique), do padra˜o Europeu de comunicac¸a˜o via rede ele´trica. Padra˜o
este que regula o uso da faixa de frequ¨eˆncias entre 3 e 148.5 kHz para aplicac¸o˜es em
banda estreita, com poteˆncia ma´xima de 5 mW, 144 bps de taxa de transfereˆncia e 500
m de distaˆncia entre transmissor e receptor (DOSTERT, 2001). Desde enta˜o, as pesquisas
continuam, buscando alcanc¸ar taxas de transfereˆncia na ordem de dezenas a centenas de
mega bits por segundo, em bandas de frequ¨eˆncias maiores e em frequ¨eˆncias acima de 1
MHz, baixas poteˆncias de transmissa˜o e relac¸o˜es custo benef´ıcios as menores poss´ıveis.
Por u´ltimo, esquemas de codificac¸a˜o e modulac¸a˜o/multiplexac¸a˜o vem sendo desenvolvidos
com a devida atenc¸a˜o sendo dada a`s te´cnicas de multiplexac¸a˜o de mu´ltiplas portadoras.
2.2 Topologia
A Figura 1 representa uma sugesta˜o de topologia completa de uma rede PLC, cuja
configurac¸a˜o determina a existeˆncia de pelo menos treˆs n´ıveis de rede, quais sejam, a rede
de transporte, a rede de distribuic¸a˜o e a rede de acesso. Representando a espinha dorsal
do sistema, a rede de distribuic¸a˜o acopla o sinal PLC proveniente de um determinado
operador de telecomunicac¸o˜es, atrave´s de um equipamento Mestre de me´dia tensa˜o; ale´m
de interligar os repetidores de sinal de me´dia para baixa tensa˜o, instalados junto aos
transformadores de distribuic¸a˜o de energia ele´trica.
2.2 Topologia 30
Operador de
Telecomunicações X
Operador de
Telecomunicações Y
Com3
EdifícioEscola Modem PLCModem PLCModem PLC Residência
Mestre
Switch
Transformador
Transformador Transformador
Transformador
Rede de Distribuição
Rede de Transporte
Rede de Acesso
Media Tensão
Baixa Tensão
Repetidor Baixa
Tensão 1
                                  Repetidor Media/Baixa
                                     Tensão
Repetidor Baixa
Tensão 2
Figura 1: Topologia t´ıpica de uma rede PLC.
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A Figura 1 tambe´m revela que o sistema PLC como um todo utiliza apenas quatro
equipamentos:
• Mestre de Me´dia Tensa˜o
• Repetidor Me´dia/Baixa Tensa˜o
• Repetidor Baixa Tensa˜o 1
• Modem PLC.
Mas a pra´tica dessa topologia, por parte das concessiona´rias de energias ou das opera-
doras de telecomunicac¸o˜es e afins, encontra-se longe de ser comercialmente implementada.
Existem sim, sugesto˜es comerciais amplamente testadas por instituic¸o˜es de ensino junto
a`s pro´prias concessiona´rias, nas categorias rede de acesso a servic¸os de telecomunicac¸o˜es e
rede interna de transmissa˜o em banda larga 2 para viabilizar as chamadas redes inteligen-
tes. Tais categorias de rede sa˜o objetos de estudo das duas subsec¸o˜es seguintes (ESCELSA,
2002), (HOMEPLUG POWERLINE ALLIANCE, 2000).
2.2.1 Rede de Acesso
A estrutura t´ıpica de uma rede de acesso ra´pido a` Internet via rede ele´trica e´ mostrada
na Figura 2. A comunicac¸a˜o e´ controlada por um equipamento Mestre (No´ Central) loca-
lizado em uma estac¸a˜o base (Estac¸a˜o de Transformac¸a˜o), ou mesmo em um transformador
de me´dia para baixa tensa˜o conforme mostra a Figura 2. Com o aux´ılio de acopladores de
sinal, este equipamento de transmissa˜o de dados disponibiliza, aos usua´rios a ele conec-
tados no lado de baixa tensa˜o, o sinal proveniente da provedora de servic¸os via cabos de
fibra o´tica, enlace de dados ou mesmo via cabos de energia de me´dia tensa˜o.
O usua´rio por sua vez capta o mesmo sinal em uma tomada de energia atrave´s de
um Modem, tambe´m auxiliado por um acoplador para fins de filtragem de harmoˆnicas de
baixa frequ¨eˆncia. As grandes distaˆncias obrigam o uso de equipamentos Repetidores ao
longo da rede.
Portanto, esta configurac¸a˜o, tambe´m denominada soluc¸a˜o last-mile constitui uma
estrutura de rede do tipo ponto-multiponto e assime´trico, pois em uplink o usua´rio ge-
ralmente transmite informac¸o˜es de baixa intensidade, enquanto que em downlink o servi-
dor deve ser capaz de suprir rapidamente o intenso trafego. Um protocolo multiusua´rio
1Em ocasio˜es (grandes distaˆncias) onde se torna necessa´rio a regenerac¸a˜o do sinal.
2Oculta na Topologia da Figura 1.
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Figura 2: Topologia t´ıpica de uma rede de acesso.
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permite ao barramento prover informac¸o˜es distribu´ıdas a diversos assinantes ao mesmo
tempo, com o objetivo de explorar ao ma´ximo os recursos do meio, tais como capacidade
do canal, taxa de transfereˆncia, qualidade de servic¸o, entre outros (Go¨TZ; RAPP; DOSTERT,
2004), (DOSTERT, 2001).
2.2.2 Rede de Comunicac¸a˜o Interna
A demanda por tecnologias que contemporizam novas soluc¸o˜es para redes de comu-
nicac¸a˜o interna e´ crescente. E´ comum nos dias de hoje a necessidade de troca e compar-
tilhamento de informac¸o˜es de multimı´dia e de perife´ricos entre dois computadores pessoais.
O principal ensejo que envolve o interesse em torno das redes internas de comunicac¸a˜o
a altas taxas de transmissa˜o de dados e´ o de estabelecer as chamadas redes dome´sticas
inteligentes (smart home-network). Tais redes, que constituem a soluc¸a˜o chamada pela
literatura de soluc¸a˜o last meter, definem o uso de sistemas de interconexa˜o de produtos
eletro-eletroˆnicos habilitados a acesso remoto, permitindo o acesso e controle a` distaˆncia
dos mesmos, conforme ilustra a Figura 3.
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Tomada
Tomada
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Internet
Monitoramento
Remoto
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Figura 3: Topologia t´ıpica de uma rede interna via tecnologia PLC.
A topologia home-network em uma rede PLC e´ simples, ub´ıqua e barata, uma vez
que interliga equipamentos em uma rede ele´trica contendo va´rios pontos de acesso e de
infraestrutura existente. Mesmo ligados em circuitos diferentes, os tais equipamentos
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eletro-eletroˆnicos, possuindo arquitetura simplificada para acesso a` Internet, devem pos-
suir acopladores para separar o sinal de dados do de energia (DOSTERT, 2001), (DEZAN,
2004).
Embora ja´ existem outras tecnologias que exploram a comunicac¸a˜o em interiores de
indu´strias, come´rcios, escolas e resideˆncias, utilizando a comunicac¸a˜o via canais sem fio,
via fibra o´ptica, cabo telefoˆnico e ate´ cabo caoxial, a tecnologia PLC e´ pelas razo˜es
inerentes a` sua concepc¸a˜o uma soluc¸a˜o de grande potencial. Para tanto foi fundada em
Marc¸o do ano 2000 a HomePlug Powerline Alliance, Inc., que amparada por programas
de educac¸a˜o, constitui uma corporac¸a˜o sem fins lucrativos com o objetivo de estabelecer
um padra˜o aberto de servic¸os e produtos de redes para comunicac¸a˜o via rede ele´trica de
baixa tensa˜o (HOMEPLUG POWERLINE ALLIANCE, 2000).
2.3 Caracterizac¸a˜o do Canal PLC
Originalmente designado para transmitir e distribuir energia, a rede ele´trica na˜o era
considerado um meio de comunicac¸a˜o. Sob o ponto de vista sisteˆmico e´ poss´ıvel dizer
que o canal PLC e´ variante no tempo e com a localizac¸a˜o, seletivo em frequ¨eˆncia, possui
alta atenuac¸a˜o, multipercurso e diversos tipos de ru´ıdos, diferenciando-se dos meios con-
vencionais em termos de estrutura, topologia, propriedades f´ısicas e cargas conectadas.
A caracterizac¸a˜o e a deseja´vel modelagem do canal sa˜o de extrema importaˆncia para o
projeto de um sistema de comunicac¸a˜o perante a hostilidade provocada pela atenuac¸a˜o,
pelo descasamento de impedaˆncia ao longo da linha e pelo ru´ıdo.
2.3.1 Modelagem da Func¸a˜o de Transfereˆncia
As pesquisas revelam ate´ o presente momento a existeˆncia de duas vertentes rela-
cionadas a` gerac¸a˜o de modelos determin´ısticos da func¸a˜o caracter´ıstica do canal PLC
(MENG et al., 2002). Baseada no modelo echo, - modelo de canais sem fio (transmissa˜o com
mu´ltiplos percursos) - a primeira extrai de medidas de func¸o˜es de transfereˆncias os poucos
paraˆmetros necessa´rios a` construc¸a˜o do modelo de implementac¸a˜o ra´pida e simples (ZIM-
MERMAN; DOSTERT, 2002), (Go¨TZ; DOSTERT, 2002), (DAI; POOR, 2003). Suscet´ıvel a erros
de medida, a primeira aproximac¸a˜o defronta uma segunda que, atrave´s dos paraˆmetros
distribu´ıdos da rede, determina a impedaˆncia caracter´ıstica e a constante de propagac¸a˜o
da linha, para posteriormente gerar um modelo de canal a partir da matriz de espalha-
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mento 3 de uma rede de duas portas. Pore´m, esta u´ltima aproximac¸a˜o introduz um nu´mero
muito elevado de paraˆmetros, tornando-a computacionalmente invia´vel especialmente em
casos de topologias de redes complexas (AHOLA, 2003), (BOSTOEN; WIEL, 2000).
Por questo˜es de simplicidade e rapidez computacionais o presente trabalho adota como
modelo a primeira aproximac¸a˜o, a qual modela com margens de erros aceita´veis a func¸a˜o
de transfereˆncia do canal PLC em baixa tensa˜o e banda de frequ¨eˆncias compreendida
entre 1 e 50 MHz (DOSTERT, 2001).
2.3.1.1 Rede de Acesso
Os diversos pontos de derivac¸a˜o presentes na topologia da Figura 2 sa˜o pontos de
descasamento de impedaˆncia, uma vez que a carga de terminac¸a˜o 4 e´ diferente da im-
pedaˆncia caracter´ıstica da linha. A consequ¨eˆncia das reflexo˜es na propagac¸a˜o do sinal
de alta frequ¨eˆncia nessas conexo˜es e´ o aparecimento de um fenoˆmeno chamado multiper-
curso. Isso significa que o sinal na recepc¸a˜o e´ a somato´ria de diversas re´plicas do sinal
transmitido, ou seja, o sinal propaga-se por mu´ltiplos caminhos.
Existe em (ZIMMERMAN; DOSTERT, 2002) uma ana´lise feita em um canal com apenas
uma derivac¸a˜o, aqui repetida para melhor entendimento do citado fenoˆmeno. A Figura
4 ilustra um canal de comunicac¸a˜o contendo uma derivac¸a˜o, o qual e´ composto pelos
segmentos (1), (2) e (3) de comprimentos l1, l2 e l3 e impedaˆncias caracter´ısticas ZL1, ZL2
e ZL3 respectivamente.
A
B
D
C(1) (2)
(3)
r3D
r3B
t3B
r1B
t1B
Figura 4: Propagac¸a˜o com multipercurso em um cabo contendo apenas uma derivac¸a˜o.
Assumindo que os pontos A e C teˆm impedaˆncias iguais a` da linha ( ZA = ZL1 e
ZC = ZL2), ou seja, sa˜o terminac¸o˜es casadas, e mantendo B e D como os pontos reflexo˜es
3Consultar as refereˆncias (CHENG, 1989) e (KRAUS; CARVER, 1973).
4Carga ”pendurada”em uma resideˆncia, escola, escrito´rio, edif´ıcio, entre outros.
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contendo coeficientes de reflexa˜o r1B, r3D e r3B e coeficientes de transmissa˜o t1B e t3B,
pode-se dizer que, ale´m do caminho direto, existem infinitos caminhos de propagac¸a˜o do
sinal provocados pelas mu´ltiplas reflexo˜es para o caso da transmissa˜o de dados entre um
transmissor e um receptor localizados nos pontos A e C respectivamente. Caminhos como
A → B → D → B → C, A → B → D → B → D → B → C, entre outros, podem
interferir de maneira destrutiva com o caminho direto A → B → C causando nulos na
resposta em frequ¨eˆncia do canal, tornando a mesma seletiva em frequ¨eˆncia.
Se cada percurso dete´m um peso na composic¸a˜o do sinal na recepc¸a˜o e um atraso de
propagac¸a˜o, e´ aceita´vel sugerir como modelo de multipercurso do canal PLC o mesmo
modelo utilizado nas comunicac¸o˜es sem fio. A Figura 5 ilustra o modelo para N mais
significativos caminhos.
O sinal no receptor r(t) e´ composto de re´plicas do sinal transmitido S(t), ou seja,
e´ o somato´rio de N significativas amostras do sinal transmitido. Essa caracter´ıstica de
mu´ltiplos caminhos adve´m da transmissa˜o com reflexo˜es nas derivac¸o˜es existentes na
topologia do meio de comunicac¸a˜o. Portanto, cada re´plica i do sinal S(t) chega ao receptor
com um atraso τi. Dependendo da distaˆncia percorrida, tal componente de sinal dete´m
um peso ki na composic¸a˜o do sinal recebido, tornando-se insignificante quando a distaˆncia
percorrida e´ relativamente grande.
τ1 τ2 τΝ
k2 k3 kΝ
Σ
S(t)
r(t)
k1
Figura 5: Estrutura Ba´sica do Modelo de canal para comunicac¸a˜o sem fio.
A estrutura da Figura 5 e´ matematicamente descrita pela resposta impulsiva
h(t) =
N∑
i=1
kiδ(t− τi) (2.1)
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onde, o termo ki designa o atraso da componente de sinal i e o seu atraso em um deter-
minado caminho, τi e´ calculado conforme
τi =
di
√
εr
c0
=
di
vp
(2.2)
para di o comprimento do trajeto i, εr a constante diele´trica do material de isolante do
cabo, c0 a velocidade da luz no va´cuo e vp =
c0√
εr
a velocidade de fase ou velocidade de
propagac¸a˜o da onda no cabo.
A func¸a˜o de transfereˆncia correspondente a` equac¸a˜o (2.1) e´ pela transforma de Fourier
cont´ınua dada por
H(f) =
N∑
i=1
ki · e−j2pifτi (2.3)
cujo fator de peso ki, dependente da frequ¨eˆncia, da distaˆncia di e da atenuac¸a˜o α, e´
formalizado por
k(f, di) = gi · e−α(f)di (2.4)
mediante estudos realizados em inu´meras respostas em frequ¨eˆncia medidas em (DOSTERT,
2001). O fator de peso gi representa o produto entre os coeficientes de reflexa˜o e trans-
missa˜o ao longo de cada caminho. Na rede ele´trica, |gi| ≤ 1 pelo fato da impedaˆncia nas
derivac¸o˜es ser menor que a impedaˆncia caracter´ıstica da linha. Quanto mais reflexo˜es so-
frer o sinal em um percurso, menor o peso do fator e consequ¨entemente maior a atenuac¸a˜o
e menor a contribuic¸a˜o desse sinal na composic¸a˜o do sinal recebido. Isso permite diminuir
a quantidade de percursos relevantes, propiciando a ma´xima reduc¸a˜o de caminhos a serem
considerados no modelo (ZIMMERMAN; DOSTERT, 2002).
A combinac¸a˜o das equac¸o˜es (2.3) e (2.4), gera a func¸a˜o de transfereˆncia
H(f) =
N∑
i=1
gi · e−α(f)di · e−j2pif
di
vp (2.5)
para um paraˆmetro gi geralmente complexo dependente da frequ¨eˆncia, da quantidade
do comprimento e da impedaˆncia das derivac¸o˜es. As medidas realizadas em (DOSTERT,
2001) permitiram a simplificac¸a˜o deste paraˆmetro para um nu´mero real e independente
da frequ¨eˆncia. Ale´m disso, tais experimentos revelaram o comportamento da atenuac¸a˜o
segundo a expressa˜o
α(f) = a0 + a1f
k (2.6)
cujos termos a0 e a1, obtidos a partir de medidas de resposta em frequ¨eˆncia, representam
as perdas por efeito pelicular e por dissipac¸a˜o no diele´trico do material, respectivamente.
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A substituic¸a˜o de (2.6) em (2.5) fornece a equac¸a˜o
H(f) =
N∑
i=1
gi · e−(a0+a1fk)di · e−j2pif
di
vp (2.7)
que representa um modelo parame´trico simplificado que com poucos paraˆmetros descreve
a complexa resposta em frequ¨eˆncia de canais PLC t´ıpicos na faixa de frequ¨eˆncias entre
500 kHz e 20 MHz. Sumarizados na tabela 1, tais paraˆmetros sa˜o facilmente obtidos a
partir de medidas de func¸a˜o de transfereˆncia, sendo que o aumento da quantidade destes
paraˆmetros melhora a precisa˜o do modelo.
Paraˆmetro Descric¸a˜o
i Nu´mero do caminho
N Quantidade de caminhos significativos
gi Fator de peso do percurso i
a0, a1 fatores de atenuac¸a˜o
k Paraˆmetro de atenuac¸a˜o (valores t´ıpicos entre 0.5 e 1)
di Comprimento do caminho i
τi Atraso do caminho i
vp Velocidade de fase
Tabela 1: Paraˆmetros do modelo de resposta em frequ¨eˆncia para o canal PLC.
O comportamento em frequ¨eˆncia dos termos responsa´veis pelo multipercurso e pela
atenuac¸a˜o em separados e´ mostrado na Figura 6. Os paraˆmetros do canal PLC sa˜o
mostrados na tabela 2 para uma configurac¸a˜o igual a` da Figura 4 com os trechos 1, 2 e 3
dimensionados em 30, 170 e 12 metros respectivamente.
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Figura 6: Multipercurso e Atenuac¸a˜o de um canal PLC.
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Paraˆmetro Dimensa˜o
N 4
gi {0.64, 0.38,−0.15, 0.05}
a0, a1 {0, 7.8× 10−10}s/m
k 1
di {200, 222.4, 244.8, 267.5}m
vp {1.7321× 108}m/s
Tabela 2: Dimenso˜es dos paraˆmetros do modelo de resposta em frequ¨eˆncia.
Combinando os termos de peso, atenuac¸a˜o e multipercurso conforme a equac¸a˜o (2.7),
a resposta em frequ¨eˆncia e a fase da func¸a˜o de transfereˆncia do canal espec´ıfico sa˜o mos-
trados na Figura 7. A correspondente resposta impulsiva e´ a ilustrada na Figura 8 a qual
evidencia claramente a presenc¸a dos quatro caminhos dominantes. O primeiro, provavel-
mente o caminho direto, e´ o responsa´vel pelo pulso na resposta impulsiva que dete´m o
peso maior que tem amplitude ≈ 0.12 e atraso de aproximadamente igual a 1.1 µs.
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Figura 7: Magnitude e fase da func¸a˜o de transfereˆncia do canal da Figura 4 com as
dimenso˜es listadas na tabela 2.
A mesma ana´lise pode ser feita para redes mais complexas, ou seja, redes com mais
derivac¸o˜es. A estat´ıstica do banco de dados das func¸o˜es caracter´ısticas medidas pelos
autores de (ZIMMERMAN; DOSTERT, 2002) aponta os treˆs canais mostrados na Figura
9 como refereˆncias de cena´rios de resposta em frequ¨eˆncia de canais de redes de acesso.
Ressalta-se a atenuac¸a˜o do canal medido em uma a´rea residencial de estrutura irregular
e contendo diversas derivac¸o˜es.
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Figura 8: Resposta impulsiva obtida atrave´s da transformada de Fourier inversa da
resposta em frequ¨eˆncia simulada da Figura 7
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Figura 9: Resposta em frequ¨eˆncia e impulsiva de treˆs refereˆncias de canais PLC
modelados a partir de suas medic¸o˜es. Os paraˆmetros extra´ıdos nas respostas para o
modelo sa˜o relatados no Apeˆndice A.
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Observa-se na Figura 9 um comportamento caracter´ıstico de um filtro passa baixas
em todos os canais, consequ¨eˆncia do desvanecimento (fading) 5 multipercurso seletivo em
frequ¨eˆncia e da atenuac¸a˜o dependente da frequ¨eˆncia. O resultado disso e´ a limitac¸a˜o da
frequ¨eˆncia ma´xima utiliza´vel, uma vez que razo˜es de incompatibilidade eletromagne´ticas
limitam o aumento da poteˆncia de transmissa˜o. Recomenda-se o uso da faixa que se
estende ate´ 20 MHz para aplicac¸o˜es em redes de acesso (Go¨TZ; RAPP; DOSTERT, 2004).
2.3.1.2 Rede Interna
O modelo de canal especificado na subsec¸a˜o anterior e´ tambe´m indicado para apli-
cac¸o˜es que envolvem a constituic¸a˜o de redes internas de altas taxas de transfereˆncia. A
seletividade em frequ¨eˆncia se faz presente, mas o comportamento passa baixas na˜o e´ mais
saliente, dada a`s pequenas distaˆncias, da´ı a recomendac¸a˜o da faixa compreendida entre
20 e 50 MHz para tais finalidades (DOSTERT, 2001), (Go¨TZ; RAPP; DOSTERT, 2004).
A variac¸a˜o em frequ¨eˆncia, da atenuac¸a˜o e do multipercurso, foi averiguada mediante
a medic¸a˜o da resposta em frequ¨eˆncia de uma rede ele´trica 6 propositalmente constru´ıda
nas dependeˆncias do pre´dio CT2 (Centro tecnolo´gico 2) da UFES (Universidade Federal
do Esp´ırito Santo), cuja topologia f´ısica e´ mostrada na Figura 10.
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Figura 10: Topologia f´ısica da rede para testes constru´ıda para fins de medic¸a˜o da
resposta em frequ¨eˆncia e de captura de ru´ıdos inerentes ao canal PLC.
A Figura 11 ilustra o esquema de ligac¸a˜o usado na medic¸a˜o da magnitude da func¸a˜o
de transfereˆncia considerando a propagac¸a˜o do sinal do ponto A para o ponto B.
5Nulos em frequ¨eˆncia, ou seja, frequ¨eˆncias de atenuac¸a˜o muito elevada.
6Denominada neste trabalho de rede de testes.
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Figura 11: Esquema de ligac¸a˜o para medic¸a˜o da resposta em frequ¨eˆncia da rede de
testes.
Na Figura 12, a resposta em frequ¨eˆncia da referida rede denuncia a existeˆncia de nulos
perio´dicos e a inexisteˆncia da forte atenuac¸a˜o com o aumento da frequ¨eˆncia (caracter´ıstica
de filtros passa baixas) verificada na subsec¸a˜o anterior, reforc¸ando a intenc¸a˜o de se utilizar
bandas de frequ¨eˆncias compreendidas entre 20 e 50 MHz. E´ relevante observar a durac¸a˜o
da resposta impulsiva, fator important´ıssimo na elaborac¸a˜o de projetos de sistemas para
a comunicac¸a˜o em rede ele´trica (BAIG; GOHAR, 2003). A Figura 12 informa um valor em
torno de 0.3 µs, valor t´ıpico de redes locais de comunicac¸a˜o via canal PLC (ABAD et al.,
2003).
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Figura 12: Respostas em frequ¨eˆncia e impulsiva medidas na rede de testes para as
derivac¸o˜es da Figura 10 mantidas em aberto, ou seja, sem cargas ligadas.
E´ evidente que a magnitude e consequ¨entemente a resposta impulsiva variam perante
a alocac¸a˜o e o estado atual de cargas nas sete derivac¸o˜es da rede de testes. Conectar
e desconectar cargas na rede muda a seletividade em frequ¨eˆncia, principalmente se o
dispositivo estiver conectado perto do receptor.
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Como a taxa de s´ımbolo (durac¸a˜o do s´ımbolo OFDM) e´ muitas vezes menor que o
intervalo de tempo da variac¸a˜o do canal - que ocorre quando se retira ou se coloca cargas
no sistema - enta˜o o canal pode ser aproximado por um modelo invariante no tempo.
O cena´rio tambe´m muda com a topologia pois se o receptor for conectado em uma das
derivac¸o˜es, a resposta em frequ¨eˆncia e´ bem diferente da mostrada na Figura 12 (CAn¨ETE
et al., 2003).
2.3.2 Ru´ıdos no Canal
A interfereˆncia provocada por ru´ıdos caracter´ısticos da rede PLC em alta frequ¨eˆncia
degrada a comunicac¸a˜o no pro´prio canal. Na faixa compreendida entre 1 e 30 MHz, o
cena´rio do ru´ıdo e´ dominado por ru´ıdos impulsivos e interfereˆncias de banda estreita,
gerados por equipamentos eletro-eletroˆnicos e estac¸o˜es de radiodifusa˜o respectivamente.
Distu´rbios superimpostos por transientes e oscilac¸o˜es provocados por motores e pela di-
versificac¸a˜o e diferenciac¸a˜o de caracter´ısticas de cargas de uma determinada planta, ale´m
de harmoˆnicas de distorc¸a˜o de forma de onda relativos a`s frequ¨eˆncias 50 e 60 Hz, desafiam
as altas taxas de transmissa˜o de dados pela rede ele´trica (ROSE, 2001), (FERREIRA et al.,
1996).
2.3.2.1 Cargas Geradoras de Ru´ıdos
Os sistemas eletroˆnicos de poteˆncia que utilizam retificadores, diodos, transistores
bipolares e tiristores sa˜o fontes de ru´ıdos que devem ser considerados na me´dia e alta
tensa˜o. Destacam-se tambe´m os motores de grande porte (acima de 100 HP), uma vez
que cerca de 50% da energia gerada no Brasil e´ consumida pelos motores ele´tricos, que
na partida geram ru´ıdos impulsivos capazes de inserir erros em rajadas no sistema de
comunicac¸a˜o, mas que no regime permanente se comportam de maneira semelhante a`s
demais cargas (ANEEL, 2003).
Em baixa tensa˜o, os motores ele´tricos (compressor em geladeiras, freezers, refrigera-
dores, aspirador de po´, ventilador ar condicionado, entre outros), fontes chaveadas (em
computadores, amplificadores, monitores, televisa˜o, entre outros), laˆmpadas fluorescen-
tes, dimmers, sa˜o algumas das cargas que distorcem a tensa˜o da rede ele´trica adicionando
harmoˆnicas indeseja´veis no sistema. O efeito destes em um sistema de comunicac¸a˜o a
altas taxas de transfereˆncia depende da amplitude e principalmente da durac¸a˜o do ru´ıdo
que os mesmos injetam na linha. A tabela 3 mostra valores t´ıpicos destes paraˆmetros
medidos em (MARUBAYASHI; TACHIKAWA, 1996).
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Equipamento Amplitude [mV] Durac¸a˜o [µs]
Forno ele´trico 329.2 1015.8
Ferro de Engomar 369.3 760.2
Televisa˜o 197.2 722.4
Dimmer 670.8 140
Aspirador de Po´ 1457.5 Enquanto Ligado
Secador 87.9 105.3
Tabela 3: Amplitude e durac¸a˜o de ru´ıdos gerados por alguns equipamentos
eletro-eletroˆnicos.
Dependendo da durac¸a˜o do s´ımbolo designado pelo sistema de transmissa˜o, os ru´ıdos
da tabela 3 podem interferir em um ou mais s´ımbolos transmitidos, ocasionando erros em
rajada, e consequ¨entemente a perda do enlace de comunicac¸a˜o principalmente em ocasio˜es
onde um aspirador de po´ ou uma furadeira ele´trica encontram-se ligados.
As estac¸o˜es de radiodifusa˜o tambe´m interferem no sistema PLC desde que a faixa
de frequ¨eˆncia utilizada pelas estac¸o˜es esteja localizada na do sistema. No caso de banda
estreita, tais interfereˆncias traduzem sinais senoidais modulados em amplitude.
2.3.2.2 Classificac¸a˜o dos Ru´ıdos
O relato da subsec¸a˜o anterior evidencia o fato da literatura na˜o considerar o ru´ıdo
presente no canal PLC como sendo um ru´ıdo aditivo gaussiano branco (AWGN). As cargas
penduradas em sua planta sugerem a classificac¸a˜o encontrada em (DOSTERT, 2001), que
define cinco categorias de ru´ıdos, quais sejam:
• Ru´ıdo colorido de fundo: Gerado pelas fontes de baixa poteˆncia, possui baixa
densidade espectral de poteˆncia, PSD (Power Spectral Density), variante no tempo
(na ordem de minutos e horas) e na frequ¨eˆncia.
• Ru´ıdo de banda estreita: Sinal senoidal modulado em amplitude e causado por
radiofrequ¨eˆncia. Tambe´m varia com o tempo com mais emineˆncia aos finais de
tarde.
• Ru´ıdo impulsivo perio´dico na˜o sincronizado com a frequ¨eˆncia da rede:
Oriundo de fontes chaveadas, tal impulso se repetem a taxas de 60 e 240 kHz gerando
raias no espectro espac¸adas segundo a taxa de repetic¸a˜o.
• Ru´ıdo impulsivo perio´dico s´ıncrono com a frequ¨eˆncia da rede: Possui PSD
decrescente com a frequ¨eˆncia e durac¸a˜o de microsegundos. Gerado por sistemas
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eletroˆnicos de poteˆncia, este ru´ıdo se repete a taxas mu´ltiplas da frequ¨eˆncia principal
(60 Hz no Brasil).
• Ru´ıdo impulsivo ass´ıncrono: Caracterizado por transientes causados por chave-
amentos na rede, acontecem de forma aleato´ria e possui durac¸a˜o de alguns micro-
segundos ate´ poucos milisegundos. Sua PSD varia de acordo com o tipo de ru´ıdo,
podendo chegar a valores maiores que 50 dB acima do ru´ıdo de fundo.
Estaciona´rios na escala de segundos, minutos e ate´ horas, os treˆs primeiros ru´ıdos
da classificac¸a˜o acima sa˜o agrupados em uma u´nica categoria nomeada ru´ıdo de fundo.
Os restantes agrupados na classe ru´ıdos impulsivos consoante sua variac¸a˜o de poteˆncia
e durac¸a˜o em escalas de microsegundos e milisegundos, sa˜o classificados conforme (ZIM-
MERMANN; DOSTERT, 2002) nos tipos:
• Tipo 1: Ru´ıdo de durac¸a˜o me´dia igual a 50µs cuja amplitude inicial pode chegar
aos 2 Volts seguida de oscilac¸o˜es suaves.
• Tipo 2: Ru´ıdo contendo oscilac¸o˜es bruscas em torno de 100 a 200 milivolts e durac¸a˜o
me´dia igual a 100µs.
Sem se aprofundar em classificac¸o˜es e isentando-se de qualquer modelagem, a subsec¸a˜o
procedente analisa os paraˆmetros pertinentes a` elaborac¸a˜o de qualquer sistema de comu-
nicac¸a˜o na rede de energia ele´trica.
2.3.2.3 Ana´lise dos Ru´ıdos Medidos
Medidas de ru´ıdo foram realizadas na rede de testes da Figura 10 e na pro´pria rede
de distribuic¸a˜o de energia ele´trica do CT2 7. Com o objetivo de averiguar os paraˆmetros
durac¸a˜o e amplitude destes interferentes, foi montado o esquema de medic¸a˜o da Figura
13, tarefa de extrema relevaˆncia em se tratando de projec¸a˜o e avaliac¸a˜o de sistemas de
comunicac¸a˜o perante ambientes de tamanha hostilidade, como o canal PLC.
Com o aux´ılio de um oscilosco´pio digital (100 MHz de largura de banda e 1 Gs/s
como taxa de amostragem) e de um acoplador para filtrar os sinais de baixa frequ¨eˆncia,
armazenou-se em um computador via cabo GPIB (General Purpose Interface Bus), os
ru´ıdos de fundo ilustrados na Figura 14. Com amplitudes ma´ximas iguais a 0.2 Volts
(Rede de testes) e 0.6 Volts (Rede CT2), estes ru´ıdos se fazem presentes na rede ele´trica,
ou seja, sempre existira˜o no enlace de comunicac¸a˜o.
7Aqui denominado Rede CT2.
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Figura 13: Esquema de ligac¸a˜o para medic¸a˜o de ru´ıdo na rede PLC.
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Figura 14: Ru´ıdos de fundo medidos nas redes de testes e CT2 respectivamente.
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A Figura 15 ilustra a natureza dos ru´ıdos impulsivos medidos conforme o esquema
da Figura 13, com o eixo de amplitude do oscilosco´pio digital fixado no pico de tensa˜o
desejado.
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Figura 15: Ru´ıdos impulsivos medidos.
Um olhar atento a` durac¸a˜o dos mesmos permite classifica-los de acordo com os tipos
anunciados acima. O primeiro e o terceiro impulsos mostrados na Figura 15 enquadram-se
perfeitamente nos tipos 1 e 2 qualificados em (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002) uma vez
que suas durac¸o˜es sa˜o de aproximadamente 30 e 70µs respectivamente. A periodicidade
do impulso medido na rede CT2 sugere sua disposic¸a˜o em uma das categorias de ru´ıdo
perio´dico com a frequ¨eˆncia da rede.
Outros ru´ıdos medidos na rede de teste e na rede CT2 sa˜o reportados no apeˆndice B.
O apeˆndice tambe´m mostra ru´ıdos caracter´ısticos de uma estac¸a˜o de tratamento de esgoto
(ETE) da UFES, ambiente extremamente ruidoso, dada a presenc¸a de equipamentos como
motores, bombas, inversores na sua planta industrial que atende 1000 habitantes.
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3 Modulac¸a˜o Multiportadora
A transmissa˜o de um sinal por um canal PLC provoca sobreposic¸a˜o de diversas
re´plicas do sinal original no receptor. Com atrasos diferentes, tais sinais caracterizam
um fenoˆmeno denominado multipercurso, precursor de interfereˆncia intersimbo´lica, ISI
(Intersymbol-Interference). O espalhamento multipercurso do canal excede o per´ıodo do
s´ımbolo transmitido quando a comunicac¸a˜o se realiza a altas taxas, o que significa que
mecanismos que amenizam a distorc¸a˜o de sinal decorrente da ISI devem ser usados.
Te´cnicas de equalizac¸a˜o podem e vem sendo utilizadas em sistemas de transmissa˜o
com uma portadora visando a reduc¸a˜o dos efeitos degradantes que a seletividade em
frequ¨eˆncia do canal provoca no sinal transmitido. Ao dividir o espectro dispon´ıvel em
va´rios subcanais ortogonais, a transmissa˜o utilizando mu´ltiplas portadoras torna-se uma
alternativa mais atraente, uma vez que reduz drasticamente a complexidade da equali-
zac¸a˜o em portadora u´nica, haja vista a consequ¨ente resposta em frequ¨eˆncia quase plana
de cada subcanal.
3.1 Histo´rico
Sistemas multiportadoras tiveram sua origem nos anos 50 com a introduc¸a˜o da mul-
tiplexac¸a˜o por divisa˜o de frequ¨eˆncia, FDM (Frequency Division Multiplexing) (DOELZ;
HEALD; MARTIN, 1957). Pore´m, a complexidade relacionada a sincronismo das portado-
ras, que envolvia sua implementac¸a˜o, levou ao abandono do sistema em 1957, embora fora
muito usado para a comunicac¸a˜o em altas frequ¨eˆncias por militares.
Em 1966, Chang patenteou o princ´ıpio e a estrutura de multiplexac¸a˜o ortogonal,
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) atrave´s da publicac¸a˜o de um artigo
onde sintetizava a transmissa˜o multicanal de sinais limitados em banda, conceituando
a sobreposic¸a˜o espectral ortogonal de sinais multifrequ¨eˆncias na comunicac¸a˜o de dados
(CHANG, 1966). Aproveitando-se das descric¸o˜es de Chang, Saltzberg elaborou um estudo
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onde empregava uma modulac¸a˜o O-QAM (Offset QAM ) nas subportadoras, que consis-
tia em atrasar a componente em quadratura em meio per´ıodo de s´ımbolo, reduzindo a
flutuac¸a˜o do envelope do sinal e mantendo a linearidade nos amplificadores ao longo de
uma larga faixa de amplitude, facilitando o projeto dos filtros de transmissa˜o e recepc¸a˜o
(SALTZBERG, 1967), (CHANG; GIBBY, 1968).
Mas a maior contribuic¸a˜o atribu´ıda a esta modulac¸a˜o foi a compartilhada por Weins-
tein e Ebert, em 1971 (WEINSTEIN; EBERT, 1971), cuja proposta se baseou na ide´ia de
se usar a transformada discreta de fourier, DFT (Discrete Fourier Transform) para a
gerac¸a˜o e recepc¸a˜o de sinais OFDM, o que reduziu significativamente a complexidade de
implementac¸a˜o dos modems, visto que eliminava a necessidade da utilizac¸a˜o de bancos
de osciladores analo´gicos na transmissa˜o e recepc¸a˜o. Para combater as interfereˆncias
intersimbo´lica e intercanal, ICI (Interchannel-Inteference), eles utilizaram intervalos de
guarda entre os s´ımbolos e func¸o˜es janelas do tipo cosseno levantado na filtragem do sinal.
O problema da manutenc¸a˜o da ortogonalidade nas portadoras foi resolvido em 1980,
com Peled e Ruiz (PELED; RUIZ, 1980), quando da introduc¸a˜o do ciclo prefixo, CP (Cyclic
Prefix ) ou extensa˜o c´ıclica. Em vez de se utilizar intervalos de guarda vazios, ou seja,
sem sinal, se estende o s´ımbolo OFDM ciclicamente ao longo do intervalo de guarda com
um CP maior que a resposta ao impulso do canal, acarretando uma perda de poteˆncia
compensada pelo fato de na˜o mais se ter ICI. Ainda em 1981 e seguindo a linha de
estudo introduzida por Saltzberg, Hirosaki implementou um modem OFDM usando DFT,
modulac¸a˜o QAM nas subportadoras e um algoritmo de equalizac¸a˜o para eliminac¸a˜o das
ISI e ICI (HIROSAKI, 1980), (HIROSAKI, 1981).
A te´cnica OFDM so´ foi considerada em sistemas de comunicac¸a˜o mo´veis em 1985,
por Cimini (CIMINI, 1985), para nos anos 90 se tornar padra˜o em va´rios sistemas de
comunicac¸a˜o, tais como radiodifusa˜o de a´udio digital, DAB (Digital Audio Broadcasting),
radiodifusa˜o de v´ıdeo digital, DVB (Digital Video Broadcasting), redes locais sem fio, W-
LAN (Wireless Local Area Network), tambe´m conhecido como padra˜o IEEE 802.11a. Ela e´
o padra˜o dos modems de comunicac¸a˜o nas linhas de assinante digital, ADSL (Asymmetric
Digital Subscriber Line) e HDSL (High Rate Digital Subscriber Line) e e´ forte candidata
para os padro˜es de comunicac¸a˜o mo´vel da 4a gerac¸a˜o, servic¸os de redes em banda larga
sem fio, entre outros (HARA; PRASAD, 2003).
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3.2 Concepc¸a˜o Ba´sica
A modulac¸a˜o multiportadora divide a sequ¨eˆncia de dados a serem transmitidos em
va´rias subsequ¨eˆncias, que paralelamente moduladas em igual nu´mero de portadoras 1 sa˜o
transmitidas simultaneamente em subcanais idealmente ortogonais. A quantidade N de
subcanais ou de subsequ¨eˆncias e´ escolhida de tal forma que o tempo do s´ımbolo em cada
subsequ¨eˆncia, NTs, seja maior que o espalhamento multipercurso, τmax, do canal h(t), isto
e´, que a largura de banda de cada subcanal seja menor que a largura de banda de qu¨ereˆncia
do canal de comunicac¸a˜o, conforme ilustra a Figura 16. Isso garante maior robustez a`
ISI quando comparada com a comunicac¸a˜o uniportadora, - cuja durac¸a˜o do s´ımbolo e´ Ts
- ja´ que com resposta em frequ¨eˆncia quase plana, os subcanais apenas sofrem influeˆncias
com fading multipercurso relativamente plano (HARA; PRASAD, 2003), (HANZO; WEBB;
KELLER, 2000), (BINGHAM, 1990).
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Figura 16: Resoluc¸a˜o tempo frequ¨eˆncia dos sistemas uniportadora e multiportadora.
Considere um sistema de modulac¸a˜o linear (uniportadora) que transmite s´ımbolos
QPSK a` taxa Rs = 0.5 Msps, correspondente a largura de banda passante B = 0.5
MHz, em um canal PLC com atraso ma´ximo τmax = 6 µs. Com a durac¸a˜o de um s´ımbolo
Ts =
1
Rs
= 2 µs menor que o atraso ma´ximo do canal, este sistema sofre severos efeitos de
multipercurso. No domı´nio da frequ¨eˆncia diz-se que o sinal e´ distorcido pela seletividade
em frequ¨eˆncia, uma vez que a largura de banda de coereˆncia do canal Bc ≈ 1τmax ≈ 167
kHz e´ menor que B, o que induz equalizac¸a˜o complexa, pois os efeitos dos ”nulos”da
resposta em frequ¨eˆncia somente sa˜o amenizados com estimativas precisas do canal em
1Denominadas subportadoras
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questa˜o. Tais efeitos sa˜o drasticamente minimizados se a ide´ia de dividir a banda larga
em N subcanais que linearmente modulados constituem N subsistemas paralelos com
BN =
B
N
e RN ≈ RsN for posta em pra´tica. Com N = 10 no sistema exemplificado, um
novo s´ımbolo de durac¸a˜o TN ≈ 1BN = 20 µs maior que τmax se faz presente, diminuindo
assim a ISI. Fazendo N suficientemente grande - a ponto de tornar BN muito menor que
Bc - reduz-se muito a influeˆncia da seletividade em frequ¨eˆncia do canal, ale´m de diminuir
a taxa de s´ımbolos na mesma proporc¸a˜o. Portanto, se muito menor quer dizer pelo menos
dez vezes menos, significa que para BN =
B
N
= 0.1×Bc pode-se no exemplo acima escolher
um valor para N igual a N = B
0.1×Bc =
0.5×106
0.1×167×103 ≈ 30 subportadoras. Valor este que
minimiza a seletividade em frequ¨eˆncia ao fazer a largura de banda de cada subportadora
estreita o suficiente para tornar o fading multipercurso quase plano, conforme mostra a
Figura 17.
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Figura 17: Divisa˜o do espectro de frequ¨eˆncias em N subcanais
Entretanto, um se´rio compromisso deve ser considerado quando o assunto e´ o nu´mero
de subportadoras, ja´ que aumenta´-las significa aumentar a interfereˆncia entre subcanais
adjacentes, a ICI e consequ¨entemente a complexidade do sistema (SILVA et al., 2003),
(DEZAN, 2004).
3.3 Configurac¸a˜o do Sistema Multiportadora
A concepc¸a˜o acima descrita permite afirmar que um sistema multiportadora constitui-
se de N sistemas convencionais cujas taxas de transmissa˜o sa˜o N vezes menor. Os modelos
de transmissa˜o e recepc¸a˜o sa˜o discutidos nas sec¸o˜es seguintes.
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3.3.1 Modelo de Transmissa˜o
A Figura 18 mostra o processo ba´sico de transmissa˜o multiportadora em banda base.
A sequ¨eˆncia de bits de entrada, ou o bitstream, gerada a` taxa Rb e´ dividida em N sub-
sequ¨eˆncias atrave´s do bloco conversor serial para paralelo (S/P). Contendo m bits, cada
subsequ¨eˆncia e´ mapeada em um s´ımbolo complexo si = ai + jbi, conforme constelac¸a˜o
desejada (bloco Map), onde M = 2m e´ a quantidade de pontos da constelac¸a˜o. Apo´s
conversa˜o tempo discreto para tempo cont´ınuo por um filtro de transmissa˜o gTx(t), cada
s´ımbolo 2 si(t) e´ modulado por uma subportadora de frequ¨eˆncia fi ocupando uma largura
de banda BN . Somados, tais subs´ımbolos formam o sinal mutiportadora a ser transmitido
no canal apo´s conversa˜o paralelo para serial (bloco P/S) (HANZO; WEBB; KELLER, 2000),
(CIOFFI, 2003).
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gTx(t)
S1
ejw1t
RN  bps
Map
gTx(t)
SN-1
ejwN-1t
s(t)
Figura 18: Configurac¸a˜o de um transmissor multiportadora.
Observe pela Figura 18 que a taxa de transmissa˜o em cada subsequ¨eˆncia, RN =
Rb
N
e´
inversamente proporcional ao nu´mero de subportadoras, a durac¸a˜o de cada subs´ımbolo e´
TN = N × Ts e a largura de banda de cada subcanal e´ BN = BN onde B e´ a largura de
banda necessa´ria a` transmissa˜o da sequ¨eˆncia de bits (bitstream) original.
Matematicamente, o sinal na sa´ıda do transmissor e´ dado por (KLENNER, 2004),
s(t) =
N−1∑
i=0
si · gTx(t)ej2pifit (3.1)
onde si e´ o s´ımbolo associado a` subportadora i do subcanal i centrado na frequ¨eˆncia
2Cada s´ımbolo paralelo e´ tambe´m chamado de subs´ımbolo
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fi = f0+ i(BN) para subportadoras na˜o sobrepostas, i = 1, ..., N − 1, fi = Wi2pi e j =
√−1.
Se o ”janelamento”realizado pelo filtro de transmissa˜o gTx(t) for feito por um pulso
do tipo cosseno levantado com um fator de rooloff β (0 < β < 1), o tempo de cada
subs´ımbolo e´ TN =
1+β
BN
. Na pra´tica, a limitac¸a˜o na durac¸a˜o de tais pulsos (prevenc¸a˜o
contra ISI) provoca um adicional na largura de banda de cada subcanal de ²
TN
, separando
os subcanais em 1+β+²
TN
e tornando a largura de banda total B igual a
B =
N(1 + β + ²)
TN
. (3.2)
A implementac¸a˜o da Figura 18 usa o espectro de frequ¨eˆncias de forma ineficiente.
A ineficieˆncia espectral pode ser eliminada se uma particular sobreposic¸a˜o espectral for
realizada. O apeˆndice C mostra que se consegue preservar a ortogonalidade das subpor-
tadoras, espac¸ando-as em 1
TN
na frequ¨eˆncia de maneira a centralizar a subportadora i na
frequ¨eˆncia fi = f0 +
i
TN
e a reduzir a faixa de frequ¨eˆncias total necessa´ria a
B =
N + β + ²
TN
≈ N
TN
, (3.3)
onde a aproximac¸a˜o se da´ ao fato de N ser suficientemente grande, enquanto que β e ²
na˜o afetam a banda do sistema como um todo.
Para ilustrar a eficieˆncia espectral conseguida, considere o exemplo analisado na sec¸a˜o
anterior, onde os valores de N , BN e TN sa˜o 30 subportadoras, 16.7 KHz e 60 µs respec-
tivamente. Supondo que o filtro de transmissa˜o e´ do tipo cosseno levantado com β = 1, e
excesso de largura de banda provocado pelo limitac¸a˜o temporal do subs´ımbolo, ²
TN
= 0.1,
a largura de banda total quando os subcanaias sa˜o sobrepostos e´
B =
N + β + ²
TN
≈ N
TN
=
30 + 1 + 0.1
0.00006
= 0.518MHz ≈ 0.5MHz,
o que e´ metade da largura de banda necessa´ria quando os mesmos subcanais na˜o sa˜o
sobrepostos,
B =
N(1 + β + ²)
TN
=
30(1 + 1 + 0.1)
0.00006
= 1.05MHz.
A particular sobreposic¸a˜o de espectros acima referida e´ poss´ıvel fazendo com que a
frequ¨eˆncia central de uma subportadora se localize no cruzamento por zero das demais.
Se o sinal na recepc¸a˜o for amostrado na frequ¨eˆncia da subportadora, mante´m-se a ortogo-
nalidade e consequ¨entemente na˜o ocorrera´ ICI (HANZO; WEBB; KELLER, 2000). Um outro
benef´ıcio advindo desta tarefa e´ o de na˜o mais se utilizar poss´ıveis filtros analo´gicos pre-
cisos (complexos) na recepc¸a˜o do sinal. A divisa˜o das subportadoras sobrepostas - cujos
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espectros na˜o teˆm mais a banda limitada - e´ agora realizada via processamento digital 3
(BINGHAM, 1990).
3.3.2 Modelo de Recepc¸a˜o
A separac¸a˜o das subportadoras sobrepostas requer a estrutura de recepc¸a˜o mostrada
na Figura 19, que depois de separa´-las, as demodula e filtra usando um banco de filtros
de recepc¸a˜o gRx(t) ideˆntico
4 ao do transmissor gTx(t). O demapeamento (bloco Demap)
e´ realizado nos s´ımbolos estimados e a conseguinte conversa˜o paralelo para serial fornece
a sequ¨encia de bits de sa´ıda.
r(t)
e-jw0t
e-jw1t
e-jwN-1t
gRx(t)
gRx(t)
gRx(t)
S0
^
S1
^
SN-1
^
Demap
Demap
Demap
RN  bps
P/S
RN  bps
RN  bps
Rb bps
Bitstream
Figura 19: Configurac¸a˜o de um receptor multiportadora.
Desprezando os efeitos do canal h(t) e do ru´ıdo n(t), e considerando como filtro de
recepc¸a˜o um pulso ideal no intervalo [0, TN ], cada s´ımbolo na entrada do bloco demapeador
e´ estimado como (KLENNER, 2004), (PINTO; ALBUQUERQUE, 2002),
sˆi =
1
TN
·
∫ TN
0
e−j2pifit × sj(t) · dt (3.4)
=
1
TN
·
∫ TN
0
e−j2pifit ×
N−1∑
j=0
sj · ej2pifjt
 · dt
=
1
TN
·
N−1∑
j=0
sj
∫ TN
0
e−j2pifit × ej2pifjt · dt
3Consulte a sec¸a˜o 3.4 para maiores detalhes.
4Para maximizar a SNR, os filtros de transmissa˜o e recepc¸a˜o devem ser casados.
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=
1
TN
·
N−1∑
j=0
sj
∫ TN
0
e−j2pi(fi−fj)t · dt
=
1
TN
· si
∫ TN
0
1 · dt
=
1
TN
· TN · si
= si (3.5)
Embora sejam robustos e eficientes, os modelos de transmissa˜o e recepc¸a˜o utilizam
N moduladores e demoduladores respectivamente. Isso torna a implementac¸a˜o de um
sistema multiportadora completamente invia´vel em termos de custo, tamanho e consumo
de poteˆncia. A pro´xima secc¸a˜o descreve em linhas gerais, a resoluc¸a˜o desse problema.
3.4 A Multiplexac¸a˜o OFDM
A te´cnica OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) e´ uma forma de im-
plementac¸a˜o digital do sistema multiportadora, onde a modulac¸a˜o e a demodulac¸a˜o sa˜o
realizadas via transformada discreta de Fourier inversa e direta respectivamente. Ou seja,
e´ a te´cnica de multiplexac¸a˜o por divisa˜o de frequ¨eˆncias, onde as subportadoras sa˜o ortogo-
nais entre si e a modulac¸a˜o/demodulac¸a˜o e´ feita usando a IDFT/DFT (Inverse Discrete
Fourier Transform/ Direct Discrete Fourier Transform) (CIOFFI, 2003). Para isso e para
combater distorc¸o˜es relacionados a` ISI e a` ICI, o OFDM usa como filtros de transmissa˜o
e recepc¸a˜o nas Figuras 18 e 19 respectivamente, o pulso retangular
gTx(t) = gRx(t) = rect
(
t
TN
)
, (3.6)
cujos espectros sa˜o dados por
GTx(f) = GRx(f) = TN · sinc(pifTN). (3.7)
Observe pela Figura 20 que os zeros da func¸a˜o sinc sa˜o posicionados nas frequ¨eˆncias
fi =
i
TN
com i = 1, ..., N −1, e que para transmissa˜o sem interfereˆncia intercanal, ou seja,
para obtenc¸a˜o de ortogonalidade entre as subportadoras, o espectro de cada subcanal e´
localizado nos zeros dos vizinhos escolhendo como distaˆncia entre subcanais, ∆f =
1
TN
de
maneira que ao subcanal i e´ associado a frequ¨eˆncia fi = i ·∆f .
Analogamente, no domı´nio do tempo a ortogonalidade e´ mantida se as subportadoras
tiverem um nu´mero de ciclos inteiro e mu´ltiplo um do outro em um intervalo de s´ımbolo.
3.4 A Multiplexac¸a˜o OFDM 56
−5 −4 −3 −2 −1 0 1 2 3 4 5
−0.4
−0.2
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
1.2
Frequencia 
A
m
pl
itu
de
B
Figura 20: Espectro de um sinal OFDM contendo apenas treˆs subportadoras.
3.4.1 Transmissor OFDM
Para demonstrar a substituic¸a˜o do bloco de moduladores da Figura 18 por uma IDFT,
considere a equac¸a˜o (3.1). Substituindo gTx(t) pelo impulso retangular da equac¸a˜o (3.6),
tem-se que (PINTO; ALBUQUERQUE, 2002), (KLENNER, 2004),
s(t) =
N−1∑
i=0
si · rect
(
t
TN
)
· ej2pifit. (3.8)
Com um s´ımbolo de durac¸a˜o TN amostrado N vezes, t = n
TN
N
(0 < t < TN) e sabendo
que, fi = i ·∆f = iTN , rect( tTN ) = 1 (caso ideal), o s´ımbolo de tempo discreto na sa´ıda do
transmissor e´
s[n] =
N−1∑
i=0
si · ej2pi
i
TN
n
TN
N
s[n] =
N−1∑
i=0
si · ej2pi n·iN , (3.9)
para 0 ≤ n ≤ TN . Sem perda de generalidade pode-se enta˜o afirmar que a equac¸a˜o
3.9 nada mais e´ que a equac¸a˜o da transformada discreta inversa de Fourier (IDFT).
Empregando o algoritmo ra´pido IFFT (Inverse Fast Fourier Transform), pode-se portanto
escrever que
s[n] = IFFT{si}. (3.10)
A transformada discreta de fourier traz consigo as vantagens das propriedades inerentes,
nomeadamente, a linearidade, simetria, convoluc¸a˜o circular, deslocamento, ortonormali-
dade dos autovetores da matriz de transformac¸a˜o, entre outras (DINIZ; SILVA; NETTO,
2004).
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Para transmissa˜o em canais com fio, necessita-se de um sinal real5 na sa´ıda do bloco
IDFT. Para isso, aproveita-se da propriedade de simetria da transformada para aplicar
a simetria hermitiana na sequ¨encia de entrada do mesmo bloco (PROAKIS, 1995), (RUIZ;
CIOFFI; KASTURIA, 1992). Assim, para N par 6 e L = 2N + 2, faz-se,
si = [0, s0, s1, ..., sN−2, sN−1, 0, s∗N−1, s
∗
N−2..., s
∗
0], (3.11)
onde s∗i e´ o complexo conjugado do subs´ımbolo si. Portanto, a simetria hermitiana resulta
no conjunto de subs´ımbolos,
si = [s0, s1, ..., sL
2
, ..., sL−1], (3.12)
para 0 ≤ i ≤ L−1 e s0 e sL
2
(n´ıvel DC e frequ¨eˆncia de Nyquist) zerados por convenieˆncia.
Vale lembrar que na recepc¸a˜o interessam-se apenas os L
2
− 1 primeiros s´ımbolos:
s0, s1, ..., sL
2
−1.
A Figura 21 ilustra a nova configurac¸a˜o para o transmissor da Figura 18, onde o bloco
Hermit faz a simetria hermitiana para que a operac¸a˜o IFFT gere coeficientes reais na sua
sa´ıda.
Empregando a transformada discreta inversa de Fourier na sequ¨eˆncia sime´trica, a
sa´ıda pode ser alternativamente expressa como (RUIZ; CIOFFI; KASTURIA, 1992), 7
s[n] =
L−1∑
i=0
(
a2i + b
2
i
) 1
2 · cos
[
2pini
L
+ tan−1
(
bi
ai
)]
, (3.13)
onde ai e bi sa˜o os componentes real e imagina´rio do subs´ımbolo complexo si = ai + jbi.
A Figura 22 mostra parte de uma sequ¨encia dada pela equac¸a˜o 3.13, bem como o seu
espectro de poteˆncia. 8
5Para o presente trabalho, usam-se sequ¨eˆncias reais na entrada do canal (canais wireline ou wired).
6Assume-se tambe´m que toda sequ¨encia na entrada da IFFT e´ par e poteˆncia de dois. Se na˜o o for o
mesmo bloco funcional a completara´ com zeros.
7Consulte o apeˆndice D para a demonstrac¸a˜o.
8Note que para se transmitir uma sequ¨encia de dados de tamanho N , necessita-se de uma operac¸a˜o
IDFT com L = 2N pontos.
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Figura 21: Configurac¸a˜o ba´sica de um transmissor OFDM. O sinal OFDM na sa´ıda e´
composto de coeficientes reais devido a` simetria hermitiana aplicada aos subs´ımbolos
mapeados conforme modulac¸a˜o por subportadora desejada.
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Figura 22: Densidade Espectral de poteˆncia de um sinal OFDM gerado pela Figura 21
para 512 subportadoras e mapeamento QPSK nos subs´ımbolos. Depois da IDFT, o sinal
passa por um filtro de transmissa˜o gTx(t) retangular e depois por um conversor D/A
simulado por um filtro Butterworth de ordem 13. O sinal e´ deslocado para a frequ¨eˆncia
central f ≈ 91 MHz.
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3.4.2 Receptor OFDM
Pela Figura 19, fica claro que
sˆi(t) =
[
r(t) · e−j2pifit
]
∗ gRx(t), (3.14)
onde wi = 2pifi. Sabendo-se que fi = i ·∆f = iTN , gRx = rect( tTN ), tem-se que,
sˆi(t) =
[
r(t) · e−j2pii tTN
]
∗ rect
(
t
TN
)
.
Com o aux´ılio da propriedade da integral da convoluc¸a˜o 9 obte´m-se
sˆi(t) =
1
TN
·
∫ ∞
−∞
r(τ) · e−j2pii tTN · rect
(
t− τ
TN
)
dτ,
que amostrado em t = 0 fornece
sˆi(t)|t=0 = 1
TN
·
∫ TN
0
r(τ) · e−j2pii τTN dτ. (3.15)
A equac¸a˜o (3.15) representa uma se´rie de Fourier, uma vez que o espectro de r(t) e´
amostrado em frequ¨eˆncias fn =
n
Ta
(KLENNER, 2004). Aproximando a mesma equac¸a˜o
por um somato´rio, e fazendo a substituic¸a˜o de varia´veis, τ = nTa, dτ = dn ·Ta, a equac¸a˜o
(3.15) se transforma em
sˆi(t)|t=0 ≈ 1
TN
·
N−1∑
n=0
r(nTa) · e−j2pii
nTa
TN . (3.16)
Com o per´ıodo de amostragem Ta dado por Ta =
TN
N
, o sinal de recebido r(t) e´
amostrado como r[i] = r(iTa). Ou seja, o sinal recebido e´ perio´dico em TN sendo cada
per´ıodo amostrado em Ta. Reescrevendo a equac¸a˜o 3.16 como
sˆ[i] =
1
N
·
N−1∑
n=0
r[n] · e−2pii nTN , (3.17)
obte´m-se a equac¸a˜o da transformada discreta de Fourier, a DFT (DINIZ; SILVA; NETTO,
2004), onde 0 ≤ i ≤ N − 1. Conclui-se, de forma similar a` transmissa˜o que,
sˆ[i] =
1
N
· FFT{r[i]}, (3.18)
e que a configurac¸a˜o do receptor OFDM pode ser a mostrada na Figura 23.
9g(t) ∗ h(t) = ∫ +∞−∞ g(τ)h(t− τ)dτ
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Depois da operac¸a˜o FFT, considera-se apenas a primeira metade dos subs´ımbolos na
entrada do demapeador.
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Demap
Demap
Demap
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BitstreamFFT
r0[n]
r1[n]
rL-1[n]
Figura 23: Configurac¸a˜o ba´sica de um receptor OFDM. Omite-se o bloco que remove a
simetria hermitiana pois se considerou N = L
2
subs´ımbolos OFDM na entrada do bloco
Demap.
Elimina-se com isso, a necessidade dos N osciladores ou demoduladores inerentes a`
recepc¸a˜o multiportadora proposta na secc¸a˜o 3.3.2, reduzindo a complexidade de imple-
mentac¸a˜o. Usando os algoritmos ra´pidos da transformada de discreta Fourier aliado ao
avanc¸o das te´cnicas de processamento de sinais, um sistema de transmissa˜o e recepc¸a˜o
OFDM e´ perfeitamente poss´ıvel de ser implementado.
3.4.3 Extensa˜o C´ıclica
A interfereˆncia intersimbo´lica oriunda do espalhamento multipercurso, por sua vez
provocado por transmisso˜es em canais seletivos em frequ¨eˆncia, e´ totalmente eliminada
em um sistema de comunicac¸a˜o multiportadora se um intervalo de guarda entre s´ımbolos
subsequ¨entes for usada. Comprova-se que se tal intervalo de guarda for ciclicamente es-
tendido, ao inve´s de auseˆncia de sinal (sileˆncio na transmissa˜o) no intervalo, o desempenho
do sistema melhora consideravelmente, pois elimina-se tambe´m a ICI mantendo a ortogo-
nalidade das subportadoras (PINTO; ALBUQUERQUE, 2002), (KLENNER, 2004), (PROAKIS,
1995). A Figura 24 ilustra a utilidade da extensa˜o, tambe´m denominada prefixo c´ıclico,
CP (cyclic Prefix ).
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Figura 24: Comparac¸a˜o entre as transmisso˜es sem e com extensa˜o c´ıclica. A inserc¸a˜o do
CP faz com que a ISI caia dentro do pro´prio intervalo de guarda, que ao ser removida na
recepc¸a˜o elimina a ICI.
Note-se na Figura 24 que a durac¸a˜o do intervalo de guarda Tg tem que ser no mı´nimo
igual ao ma´ximo atraso do canal τmax. Isso impede que parte da energia de um s´ımbolo
OFDM precedente seja ”captada”pelo s´ımbolo OFDM corrente.
Observe-se tambe´m que a inserc¸a˜o do CP aumenta o tempo do s´ımbolo para T =
TN + Tg e altera a resposta impulsiva do filtro de transmissa˜o usado em cada subporta-
dora do transmissor multiportadora para gTx = rect(
t
TN+Tg
). O ultimo efeito tem como
consequ¨eˆncia perda na SNR pelo descasamento dos filtros de transmissa˜o e recepc¸a˜o,
enquanto que o primeiro reduz a eficieˆncia espectral para
µ =
TN
TN + Tg
=
TN
TN + Tg
· log2(M) bit/s/Hz,
uma vez que o conteu´do do CP e´ uma repetic¸a˜o do final do s´ımbolo para o in´ıcio do
mesmo, por isso na˜o conte´m informac¸a˜o u´til e e´ removido na recepc¸a˜o.
Conve´m ressaltar que a inserc¸a˜o do intervalo de guarda transforma a convoluc¸a˜o linear
do sinal de sa´ıda do transmissor s[n] com a resposta impulsiva do canal h[n] em uma
convoluc¸a˜o circular (PROAKIS, 1995), (HANZO; WEBB; KELLER, 2000), (HARA; PRASAD,
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2003), ou seja,
r[n] = s[n]⊗ h[n] = h[n]⊗ s[n] =∑
k
h[k]s[n− k]N , (3.19)
onde s[n − k]N ([n − k]N significa [n − k]moduloN) e´ uma versa˜o perio´dica de s[n − k]
com per´ıodo N e o operador ⊗ designa a operac¸a˜o convoluc¸a˜o circular. Conhecendo-se
h[n] no receptor, o sinal transmitido s[n] pode ser recuperado a partir de
sˆ[n] = IDFT{S[i]} = IDFT{R[i]
H[i]
}, (3.20)
ja´ que pela definic¸a˜o de DFT, a convoluc¸a˜o circular no tempo corresponde a` multiplicac¸a˜o
em frequ¨eˆncia:
DFT{r[n]} = DFT{s[n]⊗ h[n]} ⇒ R[i] = S[i] ·H[i], (3.21)
para 0 ≤ i ≤ N − 1.
Sob a denominac¸a˜o multiplexac¸a˜o por divisa˜o de frequ¨eˆncias ortogonais, sugere-se
enta˜o um sistema ba´sico de comunicac¸a˜o OFDM conforme mostrado na Figura 25 (KLEN-
NER, 2004), (PROAKIS, 1995).
Observe que as informac¸o˜es redundantes inerentes a` simetria hermitiana e ao intervalo
de guarda sa˜o extra´ıdas na recepc¸a˜o. Vale informar que o bloco hermit se torna desne-
cessa´rio se a intenc¸a˜o for obter na sa´ıda do transmissor subs´ımbolos OFDM complexos.
3.5 Desafios da Modulac¸a˜o Multiportadora
Assim como todo o sistema de comunicac¸a˜o, a multiplexac¸a˜o OFDM tem suas defi-
cieˆncias ou enta˜o seus desafios. A quantidade de subportadoras, por exemplo, e´ um
argumento que deve ser cuidadosamente determinado, pois dele depende o correto fun-
cionamento do sistema em termos de taxa de erro de bits, relac¸a˜o poteˆncia do sinal e
poteˆncia do ru´ıdo, sincronismo, entre outros. Para na˜o fugir ao escopo deste trabalho,
descreve-se nesta secc¸a˜o, de forma bem sucinta, os dois principais desencorajadores da
escolha da modulac¸a˜o multiportadora.
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Figura 25: Sistema OFDM ba´sico.
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3.5.1 Raza˜o Poteˆncia de Pico e Poteˆncia Me´dia do Sinal
A qualidade de qualquer sistema de comunicac¸a˜o tambe´m se relaciona com a raza˜o
entre a poteˆncia de pico e poteˆncia me´dia, PAR (Peak to Average power Ratio) do sinal
transmitido, que nos tempos cont´ınuo e discretos e´ definido por (HANZO; WEBB; KELLER,
2000),
PAR =
max|s(t)|2
E[|s(t)|2] , (3.22)
PAR =
max|s[n]|2
E[|s[n]|2] . (3.23)
Ale´m de aumentar a complexidade do conversor A/D, um valor alto de PAR obriga
o amplificador de poteˆncia da transmissa˜o a trabalhar na regia˜o na˜o linear (valor me´dio
e valor de pico muito distantes) provocando distorc¸a˜o no sinal a ser transmitido.
Mostra-se que em um sistema OFDM de N subportadoras, o valor ma´ximo do PAR e´
N (veja apeˆndice E)10. Portanto, aumentar N , no intuito de aumentar a robustez contra
seletividade em frequ¨eˆncia, tambe´m significa aumentar a PAR. Observe a ampla variac¸a˜o
da amplitude do sinal OFDM no tempo para N = 512 subportadoras na Figura 22.
Existem na literatura inu´meros me´todos que visam solucionar este inconveniente.
Ceifamento (clipping) do sinal OFDM em uma determinada amplitude, cancelamento de
picos do sinal e codificac¸a˜o de canal sa˜o algumas da va´rias te´cnicas pesquisadas (HANZO;
WEBB; KELLER, 2000).
3.5.2 Desvio de Frequ¨eˆncia
Erros de sincronismo e o Descasamento entre os osciladores (filtros) de transmissa˜o
e recepc¸a˜o sa˜o algumas das causas de perda de ortogonalidade das subportadoras, o que
na pra´tica significa que a separac¸a˜o em frequ¨eˆncia de tais portadoras na˜o e´ precisamente
∆f =
1
TN
. Um deslocamento de frequ¨eˆncia δf (inteiro na˜o mu´ltiplo de ∆f ) faz com
que a amostragem dos subs´ımbolos na recepc¸a˜o seja feita em frequ¨eˆncias fn + δf para
0 ≤ n ≤ N − 1, conforme ilustra a Figura 26.
A poteˆncia total da interfereˆncia intercanal no canal i e´ quantizada em (HANZO; WEBB;
10Na pra´tica o valor t´ıpico de PAR e´ bem menor que o valor ma´ximo. No entanto, PAR varia linear-
mente com N .
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Figura 26: Espectros OFDM com as treˆs subportadoras espac¸adas em ∆f (sem ICI) e
espac¸adas em ∆f + δf (com ICI). Observe que com ICI o valor ma´ximo de uma
subportadora na˜o mais coincide com o cruzamento com zero das demais.
KELLER, 2000), (CIOFFI, 2003), conforme,
ICIi =
∑
m6=i
|Im|2 ≈ C0(TN · δf )2, (3.24)
onde C0 e´ uma constante e Im a ICI, que, entre duas subportadoras xi(t) e xi+m(t) e´ o
produto interno dado por,
Im =
∫ TN
0
xi(t) · xi+m(t)dt = TN(1− e
−j2pi(δf+m))
j2pi(δf +m)
, (3.25)
para os sinais da subportadora i, e da subportadora interferente definidos como,11
xi(t) = e
j 2piit
TN (3.26)
e
xi+m(t) = e
j
2pi(i+m)t
TN , (3.27)
sendo que este u´ltimo demodulado com desvio de frequ¨eˆncia δf , podendo ser assim rees-
crito como
xi(t) = e
j
2pi(i+m+δf )t
TN . (3.28)
11Desprezando o subs´ımbolo e a frequ¨eˆncia da subportadora.
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Analisando a equac¸a˜o 3.24 conclui-se primeiramente que aumentar TN (o mesmo que
diminuir ∆f ) aumenta a ICI em uma relac¸a˜o quadra´tica. O mesmo se pode dizer acerca
do aumento de δf . Em segunda instaˆncia e embora de forma indireta pode-se concluir
que o aumento da quantidade de subportadoras N aumenta a poteˆncia da ICI, uma vez
que para uma mesma largura de banda, aumentar N significa diminuir ∆f e portanto
aumentar δf .
Em um canal AWGN, o desvio de frequ¨eˆncia δf provoca uma degradac¸a˜o, γ, na relac¸a˜o
poteˆncia do sinal e poteˆncia do ru´ıdo, SNR. Para δf ¿ ∆f , γ e´ matematicamente escrita
como, (PINTO; ALBUQUERQUE, 2002)
γ =
10
3ln(10)
(
piδf
∆f
)2 · SNR, (3.29)
o qual exprime o valor que deve ser adicionado a` SNR para manter o desempenho da BER
do sistema sem ICI. A Figura 27 mostra o seu comportamento com a variac¸a˜o de δf para
alguns valores de SNR e ∆f = 312.5 KHz.
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Figura 27: Degradac¸a˜o na SNR devido ao desvio de frequ¨eˆncia para ∆f = 312.5KHz.
12Espac¸amento em frequ¨eˆncia do padra˜o IEEE 802.11a.
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4 Modulac¸a˜o Codificada por
Trelic¸a
Em sistemas de comunicac¸a˜o, a codificac¸a˜o tem por objetivo a detecc¸a˜o e correc¸a˜o
de erros introduzidos pelo canal. Normalmente, naqueles em que a poteˆncia e´ limitada,
esta protec¸a˜o aumenta a eficieˆncia de poteˆncia de transmissa˜o adicionando redundaˆncia
na sequ¨encia de s´ımbolos.
No entanto, ale´m de aumentar a complexidade do receptor, isso expande a largura de
banda necessa´ria na raza˜o inversa da taxa de co´digo Rc, uma vez que tal procedimento
requer um aumento da taxa de transmissa˜o de dados no modulador (LIN; JR., 2004).
Na ana´lise de desempenho do sistema realizada pela taxa de erro de bits, BER (Bit
Error Rate), ha´ uma diminuic¸a˜o da poteˆncia no transmissor desde que se mantenha a
mesma taxa de erro do sistema sem codificac¸a˜o. Alternativamente, mantendo-se a mesma
poteˆncia, diminui-se a BER.
Contudo, existem sistemas onde o custo de utilizac¸a˜o do espectro e as restric¸o˜es
impostas por leis que regulamentam o meio de comunicac¸a˜o inviabilizam o aumento de
faixa de frequ¨eˆncias utiliza´vel. Em tais sistemas de largura de banda limitada, o uso
de modulac¸o˜es multin´ıveis e/ou multifases aumenta a eficieˆncia espectral a`s custas do
aumento da poteˆncia de transmissa˜o em benef´ıcio da manutenc¸a˜o da BER (PROAKIS,
1995).
Assim, a codificac¸a˜o se traduz em um mecanismo de troca de poteˆncia de transmissa˜o
por mais largura de banda e complexidade do receptor em sistemas de comunicac¸a˜o digital,
onde a eficieˆncia espectral η = Rc
B
≤ 1 bit/dimensa˜o, para Rc a taxa de codificac¸a˜o e B a
largura de banda necessa´ria a` transmissa˜o de um s´ımbolo (LIN; JR., 2004).
Ate´ meados de 1970, acreditava-se que ganhos provenientes da codificac¸a˜o so´ eram
poss´ıveis mediante a expansa˜o da largura de banda (LIN; JR., 2004). A sua inutilidade
em sistemas de η > 1 direcionava as pesquisas para projetos de construc¸a˜o de eficientes
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algoritmos de codificac¸a˜o e decodificac¸a˜o para canais bina´rios onde η = Rc ≤ 1. Houve
tambe´m a preocupac¸a˜o em se desenvolver constelac¸o˜es bidimensionais de η > 1 e de
ma´xima distaˆncia Euclidiana quadra´tica (DEQ) 1 mı´nima entre seus pontos.
Introduzida por Ungerboeck em junho de 1976, a modulac¸a˜o codificada em trelic¸a,
TCM (Trellis-Coded Modulation), e´ um esquema de sinalizac¸a˜o de largura de banda efi-
ciente, uma vez que alcanc¸a ganhos de codificac¸a˜o sem expandir a largura de banda,
portanto, sem alterar a taxa de transmissa˜o de s´ımbolos (UNGERBOECK, 1982). A sua
aplicac¸a˜o em sistemas de comunicac¸a˜o resolve o conflito relacionado a` eficieˆncia de largura
de banda e poteˆncia de transmissa˜o.
Idealizado para imunizar sistemas perante a presenc¸a de ru´ıdos no canal, o TCM
integra codificadores convolucionais bina´rios de taxa Rc =
k
k+1
a constelac¸o˜es 2 contendo
M = 2K+1 > 2 pontos. Por exemplo, um co´digo de taxa Rc =
2
3
deve ser combinado com
a modulac¸a˜o 8-PSK, mapeando os treˆs bits de sa´ıda do codificador em um dos s´ımbolos
da constelac¸a˜o 8-PSK em um intervalo de s´ımbolo de T segundos.
Para melhor entender o funcionamento da modulac¸a˜o codificada TCM, considere um
sistema na˜o codificado, modulado em 4-PSK, cuja eficieˆncia espectral e´ de 2 bits/s/Hz e
a probabilidade de erro de bits e´ de 10−6 para uma certa raza˜o poteˆncia de sinal e poteˆncia
de ru´ıdo (SNR). Sabe-se que, mantendo-se a BER, a diminuic¸a˜o dessa SNR da´-se median-
te a expansa˜o da faixa. Entretanto, codificando o sistema segundo um co´digo TCM de
taxa Rc =
2
3
por exemplo, mante´m-se a mesma eficieˆncia espectral que o modulador na˜o
codificado mediante um novo mapeamento. Satisfazendo a condic¸a˜o de 3 bits por s´ımbolo,
a modulac¸a˜o 8-PSK demanda um aumento de aproximadamente 4 dB na SNR com a fi-
nalidade de manter a mesma BER. O benef´ıcio advindo do uso da codificac¸a˜o TCM e´ o
de sobrepujar esse aumento, ale´m de prover um ganho de codificac¸a˜o significativo consi-
derando a complexidade advinda no receptor. Assim, a modulac¸a˜o codificada envolve a
expansa˜o da constelac¸a˜o mediante a teoria de partic¸a˜o de conjunto sugerida por Unger-
boeck, em vez da expansa˜o da largura de banda (UNGERBOECK, 1987a), (UNGERBOECK,
1987b), (LIN; JR., 2004).
1Entenda-se por distaˆncia Euclidiana quadra´tica a distaˆncia em N dimenso˜es entre dois pontos p e q
de espac¸o RNdada por ∆20 =
∑i=N
i=1 (pi − qi)2, onde pi e qi sa˜o as coordenadas dos pontos na dimensa˜o i.
2Espac¸os euclidianos
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4.1 Partic¸a˜o de Conjunto
Realiza-se a justa comparac¸a˜o entre os sistemas codificado e na˜o codificado, se as suas
constelac¸o˜es preservarem a mesma energia me´dia. Isso sugere a aproximac¸a˜o dos s´ımbolos
(pontos da constelac¸a˜o) no espac¸o Euclidiano do sistema codificado e consequ¨entemente
a diminuic¸a˜o da distaˆncia quadra´tica Euclidiana mı´nima (LIN; JR., 2004). A sugesta˜o de
Ungerboeck para o mapeamento da constelac¸a˜o aliado a regras que controlam as palavras
co´digo na sa´ıda do codificador aumenta essa distaˆncia. Isso permite alcanc¸ar ganhos de
codificac¸a˜o significativos utilizando codificadores relativamente simples, ale´m de repor a
perda resultante da expansa˜o do nu´mero de pontos da constelac¸a˜o. A forma como a
partic¸a˜o de conjunto e´ realizada constitui a questa˜o fundamental dessa integrac¸a˜o codi-
ficac¸a˜o e modulac¸a˜o.
Agrupar os pontos de uma constelac¸a˜o em um conjunto que maximiza a mı´nima
distaˆncia Euclidiana e´ a ide´ia crucial deste processo. Para tanto, considere a constelac¸a˜o
8-PSK da Figura 28, onde os oito pontos esta˜o sobre um c´ırculo de raio
√
Es para Es a
energia do s´ımbolo. Com pontos vizinhos formando um aˆngulo de 45◦ entre si e separados
por uma distaˆncia Euclidiana quadra´tica mı´nima ∆20 = 2 −
√
2 = 0.568 para energia Es
unita´ria 3, o conjunto A0 e´ dividido em dois subconjuntos de 4 pontos cada. Rotulados por
B0 e B1, estes subconjuntos conte´m s´ımbolos separados pela distaˆncia ∆
2
0 = 2 (aˆngulo de
90◦). Na segunda partic¸a˜o, cada subconjunto e´ subdividido em outros dois subconjuntos
de dois pontos distanciados em ∆20 = 4 (aˆngulo de 180
◦), resultando nos subconjuntos
C0, C1, C2 e C3. Finalmente, o u´ltima esta´gio conduz a oito subconjuntos, cada um com
apenas um u´nico ponto, ilustrados na Figura 28 como D0, D1, D2, D3, D4, D5, D6 e D7
(LIN; JR., 2004), (WELLS, 1999).
A atribuic¸a˜o de um nu´mero bina´rio a cada partic¸a˜o tem como objetivo, associar a
cada s´ımbolo Di uma palavra co´digo. A sequ¨encia bina´ria e´ lida do subconjunto Ci ate´ o
conjunto original A0, o que gera um mapeamento natural
4 dos s´ımbolos 8-PSK (WELLS,
1999).
O mesmo racioc´ınio aplica-se para o particionamento da constelac¸a˜o 16-QAM da Fi-
gura 29. Observe-se que a DEQ mı´nima dobra a cada instaˆncia de partic¸a˜o. Caracter´ıstico
de constelac¸o˜es retangulares, tal cena´rio comprova o fato deste ganho aumentar com o
aumento da poteˆncia da constelac¸a˜o (LIN; JR., 2004).
3Afirmativa preservada durante esta abordagem.
4Entenda-se por mapeamento natural o fato da conversa˜o bina´ria para decimal fornecer os s´ımbolos
na sequ¨encia natural, ou seja na sequ¨encia 0,1,2,3,4,5,6,7 conforme suas posic¸o˜es na constelac¸a˜o 8-PSK.
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∆22 = 4
Figura 28: Particionamento 8-PSK.
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Figura 29: Particionamento 16-QAM.
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Ressalta-se a arbitrariedade na atribuic¸a˜o dos pontos dos conjuntos em cada particio-
namento, desde que os pontos dentro de cada subconjunto estejam ”afastados”ao ma´ximo.
Vale reforc¸ar que o controle destas distaˆncias - sequ¨encias de s´ımbolos permitidas no re-
ceptor que maximizam a DEQ mı´nima em relac¸a˜o ao sistema na˜o codificado - e´ feita pelo
codificador convolucional cuja estrutura e´ analisada na sec¸a˜o seguinte.
4.2 Estrutura do Codificador Convolucional
Geralmente, a codififcac¸a˜o TCM emprega os chamados codificadores Ungerboeck. Ex-
pressos em forma de polinoˆmios de verificac¸a˜o de paridade, esta codificac¸a˜o implementa
codificadores convolucionais recursivos e sistema´ticos. Recursivos porque existe reali-
mentac¸a˜o (do bit de paridade) na sua estrutura, e sistema´tico devido ao fato de existirem
na sa´ıda bits na˜o codificados, ou seja, bits da fonte de informac¸a˜o aparecem inalterados
nas palavras co´digo. A recursividade ou realimentac¸a˜o faz com que estes codificadores
convolucionais tenham um desempenho inferior aos na˜o recursivos (WELLS, 1999). Entre-
tanto, quando utilizados em conjunto ao mapeador, traduzem-se em o´timos codificadores.
A Figura 30 ilustra a representac¸a˜o canoˆnica dos mesmos.
yk
y1
y0
uk
u1
hV
(0)
h1
(0)
h0
(0)
hV-2
(0)
hV-1
(0)
hV-1
(1)
hV-1
(k)
hV-2
(1)
hV-2
(k)
h1
(1)
h1
(k)
S0SV-3SV-2SV-1
Figura 30: Representac¸a˜o canoˆnica do codificador sistema´tico e recursivo. A taxa de
codificac¸a˜o e´ Rc =
k
k+1
.
A entrada de cada elemento de memo´ria SV , enumerados da direita para a esquerda,
concebe uma conexa˜o entre um coeficiente h
(.)
V e a sa´ıda de um outro registrador de
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deslocamento 5. Em implementac¸a˜o em Hardware esta conexa˜o representa uma operac¸a˜o
”ou exclusivo”.
Geralmente, um codificador de taxa Rc =
k
k+1
associa aos bits da fonte u1, ..., uk
os polinoˆmios de verificac¸a˜o de paridade H(1), ..., H(k). O polinoˆmio H(0) associado a`
realimentac¸a˜o e´ descrito por
H(0) = 1 + h
(0)
1 x+ ...+ x
V , (4.1)
enquanto que para os restantes polinoˆmios, os coeficientesH(j) que especificam as conexo˜es
com o bit uj sa˜o h
(j)
0 = h
(j)
V = 0. Assim, se os polinoˆmios de um codificador TCM forem
especificados na base octal como H(2) = 0, H(1) = 2 e H(0) = 5, sabe-se que,
H(1) = (010)8 = h
(1)
0 + h
(1)
1 x+ h
(1)
2 x
2 = x,
H(0) = (101)8 = h
(0)
0 + h
(0)
1 x+ h
(0)
2 x
2 = 1 + x2.
O codificador convolucional recursivo e sistema´tico associado a` este exemplo e´ mostrado
na Figura 31 (WELLS, 1999).
u1(n)
u2(n)
S1(n) S0(n)
y2(n)
y1(n)
y0(n)
h0
(0)
h2
(0)
h1
(1)
Figura 31: Codificador recursivo sistema´tico com Rc =
2
3
.
A implementac¸a˜o do codificador da Figura 31 sugere a cada instante de tempo n as
seguintes operac¸o˜es:
y2(n) = u2(n),
y1(n) = u1(n),
y0(n) = S0(n),
S0(n) = S1(n− 1)⊕ h(1)1 ,
S1(n) = S0(n− 1) = y0(n− 1),
lembrando que o operador ⊕ refere-se ao ”ou exclusivo”outrora mencionado.
5Ou enta˜o Flip Flop.
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4.3 O Codificador TCM
A junc¸a˜o do codificador convolucional recursivo e sistema´tico ao mapeador constitui o
bloco TCM da Figura 32 (LIN; JR., 2004). Uma sequ¨encia contendo k bits de informac¸a˜o,
u(n) = uk(n), uk−1(n), . . . , u1(n), forma a entrada do referido bloco a cada instante 6
n. Destes, um total de k˜ ≤ k, rotulados u
k˜
, u
k˜−1, . . . , u1 entram no codificador de taxa
Rc = k˜/(k˜+1), produzindo na sa´ıda uma palavra co´digo yk˜, yk˜−1, . . . , y1, y0, para y0 o bit de
paridade. Juntamente com os k− k˜ bits na˜o codificados, uk = yk, uk−1 = yk−1, . . . , uk˜+1 =
y
k˜+1
, estes k˜ + 1 bits compo˜em os k + 1 bits do vetor y(n) = (yk, yk−1, . . . , y1, y0) a serem
mapeados em um s´ımbolo de uma constelac¸a˜o de M = 2k+1 pontos. Na˜o existem bits na˜o
codificados quando k = k˜.
dn
uk+1(n)~
uk(n)
Codificador
Convolucional
Rc = k/(k + 1)~~
~
yk(n)
yk+1(n)
yk(n)
y1(n)
y0(n)
~
~uk(n)
u1(n)
Mapeamento
Natural
Figura 32: Codificador TCM com Rc =
k
k+1
e mapeamento natural de s´ımbolos.
O controle de sequ¨encias que devem ser transmitidas e´ apenas uma das regras que a
integrac¸a˜o do codificador ao mapeador criou. Ale´m de designar os k˜ + 1 bits da Figura
32 para selecionarem o subconjunto do u´ltimo estagio do particionamento e os k− k˜ para
escolherem o sinal do subconjunto 7, Ungerboeck instituiu como guia para o mapeamento
das palavras co´digo as seguintes regras heur´ısticas (UNGERBOECK, 1982),(LIN; JR., 2004):
• Regra 1: Atribuir a transic¸o˜es paralelas, quando existirem, s´ımbolos separados
pela maior distaˆncia Euclidiana quadra´tica (DEQ). Por exemplo, no mapeamento
8-PSK, a distaˆncia seria o ∆22.
• Regra 2: Transic¸o˜es originadas ou terminadas em um mesmo estado sa˜o associadas
ao primeiro esta´gio da partic¸a˜o de conjunto, ou seja, associadas a` DEQ ∆21.
6Como o funcionamento do bloco TCM acontece a cada instante n, o mesmo e´ por motivos de simpli-
ficac¸a˜o omitida na explicac¸a˜o procedente. O mesmo acontece na Figura 32.
7Por exemplo, no particionamento 8-PSK da Figura 28 este subconjunto se refere ao Ci para i =
0, 1, 2, 3. e o sinal um dos pontos Dj para j = 0, 1, . . . , 7.
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• Regra 3: Todos os sinais ou pontos da constelac¸a˜o devem ser utilizados com a
mesma frequ¨eˆncia.
Considere o codificador TCM e a correspondente trelic¸a - representac¸a˜o dos estados
dos registradores de deslocamento e das transic¸o˜es permitidas entre os mesmos - da Fi-
gura 33, para melhor entender a aplicac¸a˜o das regras acima listadas. Os polinoˆmios sa˜o
os mesmos relacionados a` Figura 31, os quais geram sequ¨encias de bits codificados pos-
teriormente mapeados na constelac¸a˜o 8-PSK. O mapeamento e´ natural e os pontos da
constelac¸a˜o sa˜o representados na escala decimal por motivos de simplificac¸a˜o. Observe na
figura que os bits da regia˜o rasurada sa˜o aqueles que selecionam o ponto da constelac¸a˜o
inserida no subconjunto a que o mesmo se refere.
0
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1
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1
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1
1
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1
1
0 1 2 3 4 5 6 7
dn
u1(n)
u2(n)
S1(n) S0(n)
y2(n)
y1(n)
y0(n)
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8-PSK
h0
(0)
h2
(0)
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0 0 0 0 1 1 1 1
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Figura 33: Codificador e trelic¸a TCM com Rc =
2
3
, mapeamento natural 8-PSK e ganho
assinto´tico aproximadamente igual a 3 dB.
4.3 O Codificador TCM 75
A representac¸a˜o via trelic¸a mostra que este co´digo TCM concebe transic¸o˜es paralelas
(transic¸o˜es originadas e terminadas em um mesmo estado) e o s´ımbolo correspondente a`
sa´ıda do convolucional e´ mostrada nos ramos da trelic¸a. Como existem z = 2 registradores,
a quantidade de estados na trelic¸a e´ 2z = 22 = 4 enumerados na base bina´ria como S0S1
iguais 00, 01, 10 e 11.
O desempenho do codificador TCM e´ determinado pelo paraˆmetro ∆2min obtido da
relac¸a˜o (WELLS, 1999)
∆2min = min(∆
2
trel,∆
2
paral), (4.2)
onde, seguindo as regras estipuladas por Ungerboeck, o ∆2paral define a DEQ entre poss´ıveis
transic¸o˜es paralelas e ∆2trel e´ dado pela soma de distaˆncias de um percurso na trelic¸a ao
longo do tempo n que comec¸a e termina em um mesmo estado. Por exemplo, no percurso
ilustrado na trelic¸a da Figura 33, o ∆2trel e´ calculado como
∆2trel = ∆
2
1 +∆
2
0 +∆
2
1 = 2 + 0.586 + 2 = 4.586,
onde, segundo regras de Ungerboeck, o ∆21 e´ atribu´ıdo a`s transic¸o˜es que saem ou chegam
em um mesmo estado e ∆20 e´ atribu´ıdo a`s transic¸o˜es que saem e chegam em estados
diferentes. Como ∆22 deve ser associado a` transic¸o˜es paralelas,
∆2paral = ∆
2
2 = 4
e consequ¨entemente,
∆2min = 4.
Definindo o ganho assinto´tico de codificac¸a˜o 8 como
GdB = 10 log10
[
∆2min(codificado)
∆2min(codificado)
]
, (4.3)
o ganho de do codificador da Figura 33 em um canal AWGN e´
GdB = 10 log10
[
4
2
]
= 3dB,
onde o ∆2min(codificado) = 2 caracteriza a distaˆncia Euclidiana quadra´tica (DEQ) mı´nima
de um sistema na˜o codificado e modulado em 4-PSK ou 4-QAM (UNGERBOECK, 1982).
O ganho de codificac¸a˜o pode aumentar, aumentando-se a quantidade de estados da
trelic¸a. Isso acontece mediante o emprego de mais flip flops na estrutura do codificador,
o que naturalmente aumenta a complexidade da codificac¸a˜o, bem como da decodificac¸a˜o.
8Supondo energia me´dia unita´ria nos sistemas codificado e na˜o codificado.
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Como exemplo de ilustrac¸a˜o, considere o co´digo TCM da Figura 34.
A quantidade de registradores de deslocamento e´ agora z = 3. Existem portanto
23 = 8 estados na trelic¸a numerados na base bina´ria conforme conteu´dos de S0S1S2.
Como todos os bits participam da ”formac¸a˜o”de y0, na˜o existem transic¸o˜es paralelas
entre estados.
Os polinoˆmios de verificac¸a˜o de paridade sa˜o
H(2) = 04 = (000100)8 = h
(2)
0 + h
(2)
1 x+ h
(2)
2 x
2 + h
(2)
3 x
3 = x2,
H(1) = 02 = (000010)8 = h
(1)
0 + h
(1)
1 x+ h
(1)
2 x
2 + h
(1)
3 x
3 = x,
H(0) = 11 = (001001)8 = h
(0)
0 + h
(0)
1 x+ h
(0)
2 x
2 + h
(0)
3 x
3 = 1 + x3.
A inexisteˆncia de transic¸o˜es paralelas faz com que
∆2min = ∆
2
trel = ∆
2
1 +∆
2
0 +∆
2
1 = 2 + 0.586 + 2 = 4.586,
o que aumenta o ganho de codificac¸a˜o para
GdB = 10 log10
[
4.586
2
]
= 3.6dB.
O exato desempenho em termos de taxa de erro de bits (BER) e relac¸a˜o poteˆncia
de sinal e poteˆncia de ru´ıdo (SNR) destes co´digos e´ demasiadamente complexo. Para
moderados a altos valores de SNR, este desempenho e´ aproximado para
pe = NminQ
(
∆min
2σ
)
, (4.4)
onde o pe representa a probabilidade de um caminho erroneamente selecionado na trelic¸a,
o ∆min fornecido pela equac¸a˜o 4.2 e Nmin definido como o nu´mero de caminhos da trelic¸a
de DEQ mı´nima igual a ∆min (UNGERBOECK, 1982), (WELLS, 1999). Ana´lises precisas
do desempenho de sistemas codificados em TCM sa˜o encontradas em (LIN; JR., 2004).
A Figura 35 ilustra duas tabelas contendo dois de va´rios co´digos o´timos descobertos
por Ungerboeck. Maiores informac¸o˜es acerca da heur´ıstica envolvendo suas descobertas
sa˜o encontradas em (UNGERBOECK, 1982), (UNGERBOECK, 1987a) e em (UNGERBOECK,
1987b).
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1
1
0
1
1
0
0
0
1
1
0
1
1
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dn
u1(n)
u2(n)
S0(n)
y2(n)
y1(n)
y0(n)
Mapeamento
8-PSK
h0
(0)
h3
(0)
0 0 0 0 1 1 1 1
S1(n)S2(n)
h2
(2)
h1
(1)
000
001
010
011
S2S1S0
100
101
110
111
0 4 2 6
1 5 3 7
4 0 2 6
5 1 7 3
2 6 0 4
3 7 1 5
0 0 0
6
7
6
6 2 4 0
7 3 5 1
n n+1 n+2 n+3
Figura 34: Codificador e trelic¸a TCM com Rc =
2
3
, mapeamento natural 8-PSK e ganho
assinto´tico aproximadamente igual a 3.6 dB.
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Códigos TCM com Mapeamento 8-PSK (4-PSK não Codificado)
Nº Estados k H(2) H(1) H(0) ∆min/∆02 2 Ganho (dB) Nmin
4
8
16
32
64
128
256
2
2
2
2
2
2
2
0
04
16
34
066
122
130
2
02
04
16
030
054
072
5
11
23
45
103
277
435
4.000
4.586
5.172
5.758
6.343
6.586
7.515
3.01
3.60
4.13
4.59
5.01
5.17
5.75
1
2
2.3
4
5.3
0.5
1.5
Códigos TCM com Mapeamento 16- QAM (8-PSK não Codificado)
Nº Estados k H(2) H(1) H(0) ∆min/∆02 2 Ganho (dB) Nmin
4
8
16
32
64
128
256
512
3
3
3
3
3
3
3
3
-
04
16
10
064
042
304
0510
2
02
04
06
016
014
056
0346
5
11
23
41
101
203
401
1001
4.000
5.0
6.0
6.0
7.0
8.0
8.0
8.0
4.36
5.33
6.12
6.12
6.79
7.37
7.37
7.37
4
16
56
16
56
344
44
4
Figura 35: Co´digos TCM o´timos para mapeamentos PSK e QAM.
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4.4 O Decodificador TCM
A tarefa de um decodificador TCM e´ a de estimar a sequ¨encia e s´ımbolos que realmente
foi transmitida. Para isso este necessita das informac¸o˜es inerentes a` trelic¸a como banco
de dados, para funcionar como processo inverso ao codificador. O algoritmo Viterbi de
decisa˜o suave e´ o adotado neste trabalho.
Utilizado em aplicac¸o˜es de programac¸a˜o dinaˆmica, o Viterbi e´ um algoritmo de ma´xima
verossimilhanc¸a uma vez que determina o menor caminho que uma sequ¨encia de s´ımbolos
recebidos percorreu na trelic¸a. Utilizando como me´trica a distaˆncia Euclidiana entre o
s´ımbolo esperado e o recebido, tal algoritmo minimiza o erro quadra´tico mı´nimo durante
o processo de estimac¸a˜o.
Proposto em 1967 por Andrew Viterbi para decodificar codificadores convolucionais
(VITERBI, 1967), o algoritmo determina o caminho de menor me´trica deslocando-se pela
trelic¸a ao longo do tempo. Em um determinado intervalo de tempo n e n + 1, o Viterbi
calcula a me´trica associada a cada ramo da trelic¸a utilizando o s´ımbolo recebido neste
instante e os s´ımbolos esperados em cada transic¸a˜o da pro´pria trelic¸a. Apenas a transic¸a˜o
com menor me´trica e´ armazenada em cada estado, a qual e´ atualizada pela soma do seu
atual valor pelo valor do instante anterior. Essa sequ¨encia de instruc¸o˜es e´, por motivos
de complexidade no receptor, realizada ate´ um tempo experimental igual a 5 × (2z+1)
(VITERBI, 1967), (WELLS, 1999). Apo´s este tempo, o percurso que acumular a menor
me´trica e´ selecionado e o caminho e´ percorrido de volta capturando-se a prova´vel sequ¨encia
de s´ımbolos transmitida. Um posterior demapeamento e´ enta˜o efetivado em um processo
literalmente inverso ao da transmissa˜o.
Detalhes do funcionamento do algoritmo Viterbi sa˜o encontrados em (LIN; JR., 2004)
e em (WELLS, 1999). Esclarecimentos acerca da sua implementac¸a˜o em tempo real sa˜o
descritos em (HUI-LING, 1995).
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5 Ana´lise de Desempenho
O desempenho do sistema OFDM via simulac¸a˜o computacional da taxa de erro de bits
(BER) e relac¸a˜o poteˆncia de sinal e poteˆncia de ru´ıdo (SNR) para os canais AWGN e PLC
e´ aqui apresentado. O projeto do sistema, bem como a descric¸a˜o dos paraˆmetros utilizados
no mesmo sa˜o expostos na metodologia. A sec¸a˜o que descreve os resultados mostra como
as propostas de codificac¸a˜o (COFDM) e equalizac¸a˜o simples melhoram consideravelmente
o desempenho do sistema. Os comenta´rios pertinentes aos resultados obtidos sa˜o por fim
delineados.
5.1 Metodologia
Desenvolvido na plataforma Matlab 1, o sistema OFDM implementado e´ o mostrado
na Figura 362. Um gerador de sequ¨encia bina´ria com distribuic¸a˜o uniforme, me´dia zero
e variaˆncia unita´ria foi utilizada para gerar uma sequ¨encia aleato´ria de pouco mais de
treˆs milho˜es de bits, formando o bitstream da figura. A transmissa˜o deu-se em forma de
frames de 5 s´ımbolos OFDM cada. Os mapeamentos utilizados foram o BPSK, 8-PSK,
4-QAM e 16-QAM. O pretexto da complexidade computacional limitou o tamanho da
IFFT/FFT em 512, o que significa que o ma´ximo de 256 subportadoras de informac¸a˜o
foram transmitidas a cada s´ımbolo OFDM. O sistema simulado assume perfeito sincro-
nismo entre o transmissor e o receptor, ale´m de desconsiderar modulac¸a˜o adaptativa nas
subportadoras de informac¸a˜o.
Os canais simulados foram o canal AWGN e o PLC, sendo o u´ltimo composto pela
resposta em frequ¨eˆncia e pelos ru´ıdos medidos nas redes de teste e CT2 descritos no
cap´ıtulo 2. Vale ressaltar que a utilidade dos blocos inserc¸a˜o e remoc¸a˜o do intervalo de
guarda se da´ mediante o uso do canal PLC. O projeto de sua dimensa˜o e´ analisado na
subsec¸a˜o seguinte.
1MatlabTM e´ uma Marca registrada da Mathworks.
2O seu funcionamento foi narrado no cap´ıtulo 3.
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s[n]IFFT P/SHermit
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^
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^
^
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Figura 36: Sistema de Comunicac¸a˜o OFDM implementado.
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5.1.1 Paraˆmetros dos sistemas
A parametrizac¸a˜o do sistema OFDM obedece a` determinadas premissas, tais como a
durac¸a˜o do intervalo de guarda, quando a comunicac¸a˜o acontece em um canal seletivo em
frequ¨eˆncia, e a durac¸a˜o do s´ımbolo OFDM gerado.
5.1.1.1 Canal AWGN
O canal AWGN do sistema adiciona ru´ıdo gaussiano branco ao sinal OFDM gerado
no transmissor da Figura 36, conforme ilustra a Figura 37.
η[n]
s[n] r[n]
Canal
Figura 37: Canal AWGN.
Desprezando a inserc¸a˜o e remoc¸a˜o do intervalo de guarda, o projeto dos paraˆmetros
obedeceu ao crite´rio complexidade computacional origina´rio do tamanho da IFFT/FFT
e consequ¨entemente da durac¸a˜o do s´ımbolo OFDM. Assim, definida a modulac¸a˜o via
IFFT de L = 512 pontos, obte´m-se um total de N = L
2
= 256 subportadoras, sendo
N − 2 = 254 de informac¸a˜o. Estipulada a modulac¸a˜o por subportadora como sendo 8-
PSK, por exemplo, tem-se que M = 8 e k = log2(M) = 3 bits efetivos, ou seja, bits por
s´ımbolo de uma constelac¸a˜o sem codificar. Uma sequ¨encia de 768 bits, calculada a partir
de Binfo = N × k forma o bitstream do sistema. Com uma largura de banda B = 5 MHz,
determinou-se o espac¸amento em frequ¨eˆncia das subportadoras
∆f =
B
N
=
5× 106
256
≈ 19, 53kHz,
a durac¸a˜o do s´ımbolo OFDM
Ts =
1
∆f
=
1
19531.25
≈ 51, 2µs
e a taxa de transmissa˜o
Rs =
Binfo
Ts
= 15Mbps.
Foi seguindo estas mesmas instruc¸o˜es que as taxas de transfereˆncia para as modulac¸o˜es
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por subportadoras BPSK, 4-QAM e 16-QAM calculadas foram 5, 10 e 20 Mbps respecti-
vamente.
5.1.1.2 Canal PLC
O canal PLC utilizado foi o da figura 38. Depois da convoluc¸a˜o com a resposta em
frequ¨eˆncia do canal, ao sinal de sa´ıda do transmissor, s[n], e´ adicionado os interferentes
intr´ınsecos ao pro´prio canal. Os ru´ıdos de fundo e impulsivos medidos nas redes de testes
e CT2 foram os interferentes considerados neste trabalho.
s[n] r[n]
Canal
H(f)
Ruído
Impulsívo
Ruído
de Fundo
Figura 38: Canal PLC.
Conforme narrado no cap´ıtulo 3, a durac¸a˜o da resposta impulsiva do canal manifesta-
se em um vital paraˆmetro de projeto de um sistema de comunicac¸a˜o multiportadora. E´
regra geral assumir como intervalo de guarda um valor no intervalo
2× τ ≤ Tg ≤ 4× τ, (5.1)
para τ a durac¸a˜o da resposta impulsiva do canal (PROAKIS, 1995), (PINTO; ALBUQUER-
QUE, 2002). O compromisso evidente envolvendo a projec¸a˜o da durac¸a˜o do s´ımbolo OFDM
se faz presente, uma vez que a escolha de um s´ımbolo de longa durac¸a˜o previne a inter-
fereˆncia intersimbo´lica (ISI), mas provoca a perda de ortogonalidade entre as subporta-
doras pela sensibilidade a desvios de fase e de frequ¨eˆncia. Assim, para uma certa largura
de banda B, uma IFFT de L pontos, e sabendo que uma perda de poteˆncia na SNR igual
a 1 dB e´ obtida fazendo Tu ≥ 5× Tg, arranja-se um aceita´vel valor de Tu na relac¸a˜o
Tu ≥ 10× Tg, (5.2)
como durac¸a˜o u´til do s´ımbolo OFDM. Composta de N = L
2
subportadoras separadas de
∆f =
1
Tu
e de k = log2(M) bits efetivos por subs´ımbolo, a durac¸a˜o total de um s´ımbolo
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OFDM e´ calculado como
Ts = Tu + Tg. (5.3)
Finalmente, para um bitstream de Binfo = N×k bits obte´m-se como taxa de transmissa˜o
Rs =
Binfo
Ts
, (5.4)
para a largura de banda
B = N ×∆f . (5.5)
A tabela da Figura 39 exibe os paraˆmetros utilizados nas simulac¸o˜es da comunicac¸a˜o
multiportadora OFDM nos canais PLC interno e externo. Evidentemente, o ponto de
partida de projeto de tais paraˆmetros foi a durac¸a˜o das respostas impulsivas dos referidos
canais mostrados nas Figuras 8 e 12 respectivamente.
Parâmetros dos Canais PLC
Canal Interno
τ
T
g
= 3xτ
T
u
T
s
R
s
B
300 ns
900 ns
9 µs
9.9 µs
N 256
∆
f
111.1 kHz
28.4 MHz
∼ 25.9 Mbps (BPSK)
∼ 51.2 Mbps (4-QAM)
∼ 77.6 Mbps (8-PSK)
∼ 103.4 Mbps (16-QAM)
Canal Externo
τ
T
g
= 3xτ
T
u
T
s
R
s
B
2 µs
6 µs
60 µs
66 µs
N 256
∆
f
16.67 kHz
4.3 MHz
∼ 3.9 Mbps (BPSK)
∼ 7.8 Mbps (4-QAM)
∼ 11.6 Mbps (8-PSK)
∼ 15.5 Mbps (16-QAM)
Figura 39: Paraˆmetros projetados para a simulac¸a˜o do sistema OFDM nos canais PLC
interno e externo.
Salienta-se as altas taxas de transfereˆncias projetadas para o canal PLC interno mesmo
mediante o limitante L = 512 pontos do processamento IFFT. Alcanc¸a-se mesmo assim,
valores deveras necessa´rios quando se pretende implantar uma rede de ra´pida transfereˆncia
de dados. Maiores taxas podem ser encontradas mediante o aumento das relac¸o˜es das
equac¸o˜es 5.1 e 5.2.
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5.1.1.3 Sistema COFDM proposto
A presenc¸a de ru´ıdos impulsivos no canal PLC sugeriu a implementac¸a˜o de um co´digo
corretor de erros. A escolha da codificac¸a˜o TCM ocorreu grac¸as a` facilidade de sua
integrac¸a˜o ao sistema da Figura 36, mas tambe´m da sua na˜o menos importante capacidade
de correc¸a˜o de erros em rajadas. A sua inserc¸a˜o no sistema originou o denominado
COFDM (Coded OFDM ) ilustrado na Figura 40.
S/P
Map
S0
Map
S1
Map
IFFT P/SHermit
S0
SN
SL-1
s0
sN
sL-1SN-1
S0
^
S1
^
SL-1
^
FFT S/P
S0
SN
SL-1
^
^
^
Hermit
S0
S1
SN-1
^
^
^
P/S
Codif
Codif
Codif
Viterbi
Bitstream
Rb bps
Bitstream
Rb bps
BER
s[n]
r[n]
Canal
CP
CP
TCM
Figura 40: Sistema COFDM sugerido.
Formando um u´nico bloco TCM , a codificac¸a˜o e o mapeamento das palavras co´digo
sa˜o agora integrados. Os codificadores, seus polinoˆmios e seus diagramas de constelac¸a˜o
sa˜o mostrados na Figura 41. A decodificac¸a˜o e´ no atual sistema realizado pelo algoritmo
de Viterbi de decisa˜o suave, de complexidade computacional crescente com o aumento da
quantidade de registradores do codificador e, consequ¨entemente, com o de estados.
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POLINÔMIOS de VERIFICAÇÃO de PARIDADE
Codificador Rc = ½ , BPSK / 4-QAM, Ganho (AWGN) = 3.0 dB
H(1) = 2 = 010 = x H(0) = 5 = 101 = 1+x2
Codificador Rc = 2/3, QPSK/ 8PSK, Ganho = 4.13 dB; Codificador Rc = 3/4, 8-PSK/ 16-QAM,
Ganho = 6.12 dB
H(1) = 4 = 100 = x2 H(0) = 23 = 010 011 = 1+x3+ x4H(2) = 16 = 001 110 = x+x2+x3
Figura 41: Codificadores TCM utilizados nas simulac¸o˜es.
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5.2 Resultados
A avaliac¸a˜o das sugesto˜es deste trabalho acompanhou uma se´rie de simulac¸o˜es conca-
tenadas. Antes da ana´lise em canais PLC, avaliou-se o desempenho dos sistemas OFDM
e COFDM perante um canal AWGN. Apo´s esta fase inicial, testes em canais contendo
apenas os ru´ıdos medidos nas redes PLC consideraras foram executadas. A aplicac¸a˜o
das ide´ias propostas culminou com as simulac¸o˜es dos sistemas de comunicac¸a˜o OFDM,
COFDM e COFDM equalizado em canais PLC abrangendo na˜o so´ os ru´ıdos inerentes
mas tambe´m as func¸o˜es de transfereˆncia dos mesmos.
5.2.1 Canal AWGN
O objetivo das simulac¸o˜es em canais AWGN foi o de validar os sistemas de comu-
nicac¸a˜o implementados. Segundo (HANZO; WEBB; KELLER, 2000), o desempenho de um
sistema multiportadora tem que ser o mesmo do de portadora u´nica no citado canal. A
Figura 42 ilustra tal informac¸a˜o, comparando o desempenho do sistema OFDM imple-
mentado com as equac¸o˜es anal´ıticas do desempenho de diferentes sistemas de portadora
u´nica.
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Figura 42: BER x SNR teo´rico e simulado do sistema OFDM com os mapeamentos
BPSK, 4-QAM, 8-PSK e 16-QAM para o canal AWGN.
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Os mapeamentos por subportadoras considerados no OFDM, foram a BPSK, 4-QAM,
8-PSK e 16-QAM, os mesmos das seguintes equac¸o˜es anal´ıticas que matematicamente
descrevem o desempenho dos sistemas uniportadoras:
• Probabilidade de erro de bit BPSK, Pb = Psk para Ps = Q(
√
2SNR), onde Ps e´ a
probabilidade de erro de s´ımbolos, k = log2(M) e´ a quantidade de bits por s´ımbolos
de uma constelac¸a˜o de M pontos e Q a func¸a˜o Q(x) = 1
2
erfc
(
x√
2
)
para erfc a
func¸a˜o de erro complementar.
• Probabilidade de erro de bit 8-PSK, Pb = Psk para Ps ≈ 2Q
[√
2kSNR× sin
(
pi
M
)]
,
M = 8 e k = log2(M) = 3.
• Probabilidade de erro de bit M-QAM, Pb = Psk para Ps ≈ 1−
[
1− 2(
√
M−1)√
M
Q
(√
3kSNR
M−1
)]2
,
a probabilidade de erro de s´ımbolo de constelac¸o˜es retangulares (M par).
A t´ıtulo de curiosidade, e´ mostrado na Figura 43 os diagramas de constelac¸a˜o dos di-
ferentes mapeamentos utilizados. Em todos os mapeamentos simulados, foram escolhidos
os valores de SNR correspondentes a` comunicac¸a˜o a baixa taxa de erro, BER = 10−6.
Mesmo na presenc¸a da nuvem a` volta dos pontos da constelac¸a˜o, o detector utilizado con-
segue aproximar os s´ımbolos recebidos aos prova´veis transmitidos a` taxa de erro exigida
para transmissa˜o multimı´dia.
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Figura 43: Diagrama de constelac¸a˜o dos s´ımbolos transmitidos e recebidos.
5.2 Resultados 89
O espectro dos sinais OFDM transmitido e recebido para 0 dB de SNR e´ mostrado
na Figura 44. Constata-se a largura de banda B = 5 MHz projetada na sec¸a˜o 5.1.1.1.
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Figura 44: Espectros do sinal OFDM transmitido e recebido, para comunicac¸a˜o em
canal AWGN, mapeamento 8-PSK e SNR = 0 dB.
Para comprovar os ganhos de codificac¸a˜o 3 mencionados na Figura 41, efetuaram-se
simulac¸o˜es do sistema COFDM da Figura 40. Como o codificador TCM so´ e´ realiza´vel
para constelac¸o˜es de M > 2 pontos, as Figuras 45, 46 e 47 mostram o desempenho do
sistema OFDM codificado para mapeamentos 4-QAM, 8-PSK e 16-QAM respectivamente,
perante o na˜o codificado.
O fato do sistema ser multiportadora propiciou o aparecimento de ganhos relativos
aos previstos, de aproximadamente 1, 5 e 1, 9 para os mapeamentos 4-QAM e 8-PSK
respectivamente, exceto no 16-QAM onde o ganho praticamente se mante´m. Com isso,
no sistema COFDM, a BER do cena´rio da Figura 43 pode ser obtida diante de valores de
SNR 4.5 a 6 dB menores dependendo da modulac¸a˜o por subportadora.
O ponto de cruzamento da Figura 47 e´ natural em sistemas codificados em TCM,
uma vez que a codificac¸a˜o insere mais memo´ria na transmissa˜o. Portanto, para uma certa
faixa de SNR, a codificac¸a˜o na˜o e´ justifica´vel. A feliz observac¸a˜o adve´m da baixa BER
dessa faixa.
3Obtidos em sistemas uniportadoras.
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Figura 45: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal
AWGN para mapeamento 4-QAM nas subportadoras.
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Figura 46: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal
AWGN para mapeamento 8-PSK nas subportadoras.
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Figura 47: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal
AWGN para mapeamento 16-QAM nas subportadoras.
5.2.2 Canal PLC
A questa˜o aqui levantada foi relativa a` manutenc¸a˜o destes deseja´veis ganhos no canal
de comunicac¸a˜o via rede ele´trica. O teste em apenas ru´ıdos intr´ınsecos a` rede ele´trica
antecedeu a avaliac¸a˜o do canal PLC como um todo.
5.2.2.1 Ru´ıdos do Canal PLC
O ensejo em encontrar os mesmos ganhos do canal AWGN ante os ru´ıdos de fundo
e impulsivo da rede ele´trica orientou simulac¸o˜es dos sistemas OFDM e COFDM com
os mesmos mapeamentos avaliados nas subsec¸o˜es anteriores. Os ru´ıdos adicionados aos
s´ımbolos OFDM gerados sa˜o os das Figura 48. Em um tempo igual a 100 µs um total de
3 impulsos de 20 µs cada, propiciam o aparecimento dos cr´ıticos erros em rajada.
As Figuras 49, 50 e 51 esboc¸am os resultados dos testes realizados nestas condic¸o˜es.
O fato do ru´ıdo medido na rede de testes na˜o afetar tanto o desempenho sistema justifica
um ganho de codificac¸a˜o apenas igual a 1, 5 dB quando o mapeamento por subporta-
dora e´ 4-QAM. Este ganho aumenta para 5 dB quando erros em rajadas sa˜o inseridos
na transmissa˜o pela inserc¸a˜o dos ru´ıdos medidos na rede CT2. Quando 8-PSK e´ a mo-
dulac¸a˜o constante nas subportadoras, ganhos iguais a 4.5 e 6 dB para os ru´ıdos das redes
de testes e CT2 respectivamente sa˜o encontrados. Comparado com o desempenho da
Figura 49, percebe-se que o ganho de codificac¸a˜o e´ maior quando utiliza-se o 8-PSK como
mapeamento nas subportadoras.
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Figura 48: Ru´ıdo PLC = ru´ıdo de fundo + ru´ıdo impulsivo. Os ru´ıdos considerados
encontram-se nas Figuras 14 e 15, e foram obtidos nas redes PLC de testes e CT2.
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Figura 49: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal Ru´ıdo
PLC para mapeamento 4-QAM nas subportadoras.
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Figura 50: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal Ru´ıdo
PLC para mapeamento 8-PSK nas subportadoras.
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Figura 51: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal Ru´ıdo
PLC para mapeamento 16-QAM nas subportadoras.
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Para o mapeamento 16-QAM, os ganhos alcanc¸ados na Figura 51 sa˜o de aproxima-
damente 2, 5 e 5, 5 dB. Realc¸a-se a prefereˆncia em escolher um sistema COFDM com
mapeamento nas subportadoras 16-QAM mediante outro OFDM com subportadoras ma-
peadas em 8-PSK. No primeiro, a BER igual a 10−6 e´ obtida com SNR igual a 20 e 22, 5
dB para comunicac¸a˜o com os ru´ıdos da rede de testes e CT2 respectivamente. No segundo
sistema esta taxa de erro de bits so´ e´ alcanc¸ada com valores de SNR iguais a 22, 5 e 25
dB.
5.2.2.2 Canal PLC Externo
Os efeitos da resposta em frequ¨eˆncia t´ıpica de uma rede de acesso foram analisados
mediante a avaliac¸a˜o do desempenho da relac¸a˜o taxa de erro de bits e raza˜o poteˆncia
de sinal e poteˆncia de ru´ıdo. A comunicac¸a˜o a altas taxas de transfereˆncia dos sistemas
OFDM e COFDM foi simulada no canal definido por Dostert e mostrado na Figura 52
(DOSTERT, 2001). A durac¸a˜o da resposta impulsiva τ = 2µs serviu de base para o projeto
dos paraˆmetros da Figura 39. Ao canal foram adicionados os ru´ıdos PLC da Figura 48. Os
mapeamentos utilizados em ambos os sistemas multiportadoras foram o 4-QAM, 8-PSK
e 16-QAM. Os resultados das simulac¸o˜es sa˜o mostrados nas Figuras 53, 54 e 55.
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Figura 52: Resposta em frequ¨eˆncia e resposta impulsiva da rede de acesso simulada.
Ganhos de aproximadamente 2, 5 e 5 dB foram encontrados na Figura 53, a partir da
BER = 10−5 quando ao canal externo foi adicionado os ru´ıdos rede de teste e rede PLC
respectivamente. Estes resultados revelam-se praticamente os mesmos da Figura 49, na
faixa B = 4, 3 MHz da resposta em frequ¨eˆncia.
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Figura 53: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal PLC
externo com Ru´ıdo PLC para mapeamento 4-QAM nas subportadoras.
O´timos 8 dB de ganho foram alcanc¸ados no cena´rio da Figura 54. A penalidade
que adve´m do uso da modulac¸a˜o 8-PSK nas subportadoras, comparada com o 4-QAM,
e´ facilmente reparada pela codificac¸a˜o. Observa-se que o desempenho do OFDM com
mapeamento 4-QAM e´ quase ideˆntico ao do COFDM mapeamento 8-PSK.
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Figura 54: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal PLC
externo com Ru´ıdo PLC para mapeamento 8-PSK nas subportadoras.
O comportamento da taxa de erro de bits em func¸a˜o da relac¸a˜o poteˆncia de sinal e
poteˆncia de ru´ıdo da Figura 55, para o sistema na˜o codificado, ja´ era esperado. Para
mapeamento constante 16-QAM, ocorreu um fenoˆmeno chamado ”cauda”na taxa de erro.
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Notado em ambos os cena´rios da figura, este define um piso na BER versus SNR, o que
significa que mesmo com o aumento da SNR, a BER se mantera´ constante e acentuada
entre 10−2 e 10−3. Coadjuvado por um simples equalizador de um atraso (one tap equa-
lizer), o COFDM anulou a cauda, gerando uma taxa igual a 10−6 em aproximadamente
20 dB em ambos as avaliac¸o˜es (HANZO; WEBB; KELLER, 2000), (HARA; PRASAD, 2003),
(PROAKIS, 1995).
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Figura 55: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM no canal PLC
externo com Ru´ıdo PLC para mapeamento 16-QAM nas subportadoras.
Conforme ilustrado na Figura 56, e´ realizada a convoluc¸a˜o do s´ımbolo OFDM recebido
com o inverso dos coeficientes da resposta em frequ¨eˆncia estimados por uma sequ¨encia
conhecida previamente transmitida. Denominada na literatura de One Tap Equalizer,
este conseguiu extinguir os efeitos indesejados introduzidos pela func¸a˜o de transfereˆncia
do canal, devido a` aplicac¸a˜o de um sistema multiportadora. A` codificac¸a˜o coube a tarefa
de corrigir erros introduzidos pelos ru´ıdos PLC.
As Figuras 57 e 58 esclarecem tal acontecimento em termos do diagrama de cons-
telac¸a˜o e espectro de poteˆncia dos s´ımbolos transmitidos e s´ımbolos recebidos com e sem
equalizar. Sem equalizac¸a˜o, a atenuac¸a˜o de aproximadamente 5 dB da Figura 58 nos
s´ımbolos recebidos os concentra em torno do centro do diagrama 16-QAM, formando
uma constelac¸a˜o irreconhec´ıvel pelo receptor. Com um simples equalizador one tap, os
s´ımbolos recebidos sa˜o praticamente os mesmos aos transmitidos a` SNR igual a 40 dB. O
ganho de poteˆncia de quase 13 dB observado no espectro do s´ımbolo OFDM equalizado
e´ referente ao aumento da poteˆncia do ru´ıdo PLC pelo equalizador.
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Figura 57: Comparac¸a˜o dos s´ımbolos nos sistemas sem e com equalizac¸a˜o para SNR
igual a 40 dB.
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Figura 58: Espectros em banda base dos sinais OFDM transmitido, recebido sem
equalizar e recebido mas equalizado, para comunicac¸a˜o em canal PLC com ru´ıdos,
mapeamento 16-QAM e SNR = 40 dB.
5.2.2.3 Canal PLC Interno
A mesma ana´lise da subsec¸a˜o anterior foi realizada no canal PLC da rede interna cuja
resposta em frequ¨eˆncia e resposta impulsiva medidas sa˜o aqui reproduzidas. A Figura
59 ilustra o valor τ = 300 ns que serviu de base do projeto do sistema OFDM de 256
subportadoras espac¸adas de 111, 1 kHz em uma largura de banda B = 28, 4 MHz e taxa
de transmissa˜o igual a 103, 4 Mbps para mapeamento 16-QAM.
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
−50
−40
−30
−20
−10
Freqüência [MHz]
|H(
f)| 
[dB
]
Magnitude  Resposta  Freqüência
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
−1
0
1
2
3
4
x 10−3
t [µ s]
h(t
) [u
.a.
] Resposta Impulsiva
Figura 59: Respostas em frequ¨eˆncia e impulsiva da rede PLC interna.
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A atenuac¸a˜o do canal determinou os resultados das Figuras 60, 61 e 62. A comunicac¸a˜o
neste canal so´ foi poss´ıvel mediante o uso da equalizac¸a˜o ilustrada na Figura 56.
Ganhos de codificac¸a˜o em torno de 3 dB foram encontrados na simulac¸a˜o dos sistemas
OFDM e COFDM equalizados com mapeamento 4-QAM, quando ao canal PLC interno
foram adicionados os ru´ıdos medidos nas redes de teste e CT2.
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Figura 60: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM equalizados no
canal PLC interno com Ru´ıdo PLC para mapeamento 4-QAM nas subportadoras.
O ganho aumentou para 8 dB em ambos os cena´rios da Figura 61, onde 8-PSK foi o
mapeamento por subportadora utilizado.
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Figura 61: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM equalizados no
canal PLC interno com Ru´ıdo PLC para mapeamento 8-PSK nas subportadoras.
5.2 Resultados 100
A natural substituic¸a˜o do sistema OFDM equalizado, mapeamento 4-QAM, por um
COFDM tambe´m equalizado, e com mapeamento 8-PSK, e´ justificada pelo alcance da
taxa de erro de bits igual a 10−5 em 13 e 20 dB de SNR nas redes de testes e CT2
respectivamente.
A cauda no desempenho da BER vesus SNR surgiu mais uma vez para modulac¸a˜o 16-
QAM nas subportadoras no sistema OFDM equalizado. Desta vez, a codificac¸a˜o resolveu
o problema, permitindo a transfereˆncia de informac¸o˜es no sistema COFDM equalizado
proposto com taxa de erro de bits em torno de 10−6 pela raza˜o poteˆncia de sinal e poteˆncia
de ru´ıdo igual a 20 e 24 dB no canal com interfereˆncia dos ru´ıdos medidos nas redes de
teste e CT2 respectivamente.
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Figura 62: Comparac¸a˜o do desempenho dos sistemas OFDM e COFDM equalizados no
canal PLC interno com Ru´ıdo PLC para mapeamento 16-QAM nas subportadoras.
As Figuras 63 e 64 mostram os efeitos da seletividade em frequ¨eˆncia do canal agregado
aos efeitos dos ru´ıdos PLC em termos do diagrama de constelac¸a˜o e espectro de poteˆncia
dos s´ımbolos transmitidos e s´ımbolos recebidos para os sistemas OFDM equalizados com
e sem codificar. A atenuac¸a˜o de aproximadamente 20 dB da Figura 64 nos s´ımbolos
recebidos os desloca para o centro do diagrama 16-QAM, formando uma constelac¸a˜o
completamente irreconhec´ıvel. A codificac¸a˜o foi a responsa´vel pela soluc¸a˜o do problema
haja vista a aproximac¸a˜o dos s´ımbolos recebidos aos transmitidos na constelac¸a˜o. O
ganho 13 dB do espectro do s´ımbolo OFDM equalizado tambe´m se refere ao aumento da
poteˆncia do ru´ıdo PLC pelo equalizador.
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Figura 63: Comparac¸a˜o dos s´ımbolos nos sistemas sem e com codificac¸a˜o para SNR
igual a 40 dB.
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Figura 64: Espectros em banda base dos sinais OFDM transmitido, recebido equalizado
e sem codificar e recebido equalizado e codificado, para comunicac¸a˜o em canal PLC
interno com ru´ıdos, mapeamento 16-QAM e SNR = 40 dB.
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5.3 Comenta´rios
Conforme demonstrado em (DEZAN, 2004), a modulac¸a˜o multiportadora OFDM e´
realmente indicada para a transmissa˜o em canais PLC. Todavia, em aplicac¸o˜es que de-
mandam desempenhos com baixa taxa de erro de bits, outros recursos sa˜o fortemente
recomendados. O prosseguimento deste trabalho sugeriu a integrac¸a˜o da codificac¸a˜o ao
OFDM.
Esta dissertac¸a˜o comparou a taxa de erros por relac¸a˜o poteˆncia de sinal e poteˆncia
de ru´ıdo de sistemas multiportadoras sem (OFDM) e com codifcac¸a˜o (COFDM), em um
modelo de canal PLC para servic¸os de acesso a` Internet e um canal medido em uma
rede interna constru´ıda. Os resultados obtidos na avaliac¸a˜o do desempenho dos sistemas
propostos comprovaram a utilidade da codificac¸a˜o TCM e da equalizac¸a˜o simples de um
tap sobre canais afetados com ru´ıdos impulsivos e atenuac¸a˜o por multipercurso.
Na soluc¸a˜o para comunicac¸a˜o em redes de acesso, foi poss´ıvel designar um sistema
multiportadora OFDM de 256 subportadoras espac¸adas em 16, 67 kHz em uma banda
B = 4, 3 MHz comunicando a` taxa R = 11, 6 Mbps com mapeamento constante 8-PSK
nas subportadoras. Sobre o modelo de canal de (DOSTERT, 2001) tal sistema alcanc¸ou a
BER = 10−6 para valores de SNR em torno de 25 dB com o canal sofrendo interfereˆncias
de ru´ıdos impulsivos medidos na rede interna. A sugesta˜o de codificar utilizando a mo-
dulac¸a˜o codificada em trelic¸a melhorou o desempenho do sistema em surpreendentes 8
dB de ganho de codificac¸a˜o. Destaca-se a presenc¸a de um fenoˆmeno de cauda na curva
de BER versus SNR quando o mapeamento nas subportadoras utilizada foi o multin´ıvel
16-QAM. O problema foi resolvido ante a utilizac¸a˜o de um equalizador de um atraso one
tap equalizer, o qual foi definido por uma simples multiplicac¸a˜o de um coeficiente do canal
com o inverso de outro de um canal estimado atrave´s do envio de uma sequ¨encia de dados
conhecidos.
Para o projeto de uma rede interna a altas taxas de comunicac¸a˜o, mediante a con-
jugac¸a˜o do citado equalizador ao sistema COFDM, obteve-se um sistema de comunicac¸a˜o
no referido canal sob efeitos dos ru´ıdo PLC medidos no mesmo, de 103, 4 Mbps de taxa
de transmissa˜o empregando mapeamento 16-QAM com SNR = 25 dB e BER = 10−6.
Com a quantidade de subportadoras limitada em N = 256, por motivos de custo compu-
tacional, este sistema confirmou a tendente melhoria do desempenho mesmo em um canal
atenuante e seletivo em frequ¨eˆncia de faixa B = 28, 4 MHz.
Salienta-se finalmente que a possibilidade do uso de eficientes algoritmos de sincro-
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nismo, modulac¸a˜o adaptativa nas subportadoras para variar o carregamento em cada
uma de acordo com o seu SNR, ale´m da concatenac¸a˜o de co´digos corretores de erros de
fato aumentara˜o o desempenho do sistema aqui analisado. A poss´ıvel normatizac¸a˜o da
tecnologia PLC so´ contribuira´ para o desenvolvimento de tais te´cnicas a ela aplicadas.
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6 Concluso˜es
De uma maneira geral, a modulac¸a˜o multiportadora em canais com multipercurso
foi o objeto de estudo desta dissertac¸a˜o. A capacidade da te´cnica multicanal OFDM
em comunicar sob os penosos efeitos do canal PLC foi analisada atrave´s da avaliac¸a˜o
do desempenho da te´cnica na curva taxa de erro de bits e relac¸a˜o poteˆncia de sinal e
poteˆncia de ru´ıdo. E´ largamente comprovado pela literatura que o intervalo de guarda
praticado na multiplexac¸a˜o OFDM elimina efeitos de interfereˆncia intersimbo´lica, ISI,
causados pela durac¸a˜o da resposta impulsiva do canal. Sendo assim, o presente trabalho
preocupou-se em combater primeiramente os efeitos de ru´ıdos impulsivos que medidos em
redes de comunicac¸a˜o interna revelaram-se fontes de erros em rajada. As consequ¨eˆncias
da atenuac¸a˜o e da seletividade em frequ¨eˆncia do canal PLC constitu´ıram os outros efeitos
a serem combatidos.
Em ambos os canais utilizados, um modelo apropriado de canais de acesso (externo)
e um canal interno medido em uma rede propositalmente constru´ıda, os resultados ilus-
traram ganhos na SNR que chegaram aos 8 dB, com o emprego da modulac¸a˜o codificac¸a˜o
em trelic¸a, TCM, quando as subportadoras foram mapeadas em 8-PSK. De salientar um
aumento de 2 dB relativos ao ganho de codificac¸a˜o igual a 6 dB previsto e comprovado
na simulac¸a˜o do mesmo sistema em um canal AWGN.
Na modulac¸a˜o 16-QAM nas subportadoras, ocorreu um piso em torno de 10−3 na
curva de desempenho do canal PLC externo com transmissa˜o OFDM. Este fenoˆmeno
foi completamente eliminado grac¸as ao uso de um equalizador one tap. O equalizador
traduziu-se em uma simples operac¸a˜o de multiplicac¸a˜o do inverso dos coeficientes do canal
estimado com a resposta em frequ¨eˆncia do canal, devido a` modulac¸a˜o multiportadora
OFDM empregada. Ao dividir o espectro em restritos 256 canais, o OFDM facilita a
estimativa de canal necessa´ria para a equalizac¸a˜o.
A comunicac¸a˜o no canal indoor medido so´ foi poss´ıvel mediante o emprego do ci-
tado equalizador. A justificativa adve´m da seletividade em frequ¨eˆncia caracter´ıstica de
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canais contendo nulos em frequ¨eˆncias provocadas por diversos tipos de descasamentos de
impedaˆncia inerentes a` rede ele´trica. Mais uma vez a cauda na taxa de erro castigou a
transmissa˜o OFDM neste canal. Felizmente, a codificac¸a˜o eliminou tal feito autorizando
a concessa˜o de um sistema COFDM de 256 portadoras espac¸adas em 111, 1 kHz em uma
largura de banda igual a 28, 4 MHz. Excelentes 103, 4 Mbps, BER = 10−6 a SNR = 25
dB foram alcanc¸ados neste sistema com mapeamento por subportadora constante e igual
a 16-QAM.
A junc¸a˜o da codificac¸a˜o TCM para amenizar os efeitos de ru´ıdos, e da equalizac¸a˜o
de um atraso para suavizar o multipercurso, aos sistemas OFDM projetados, descreveu a
originalidade do presente trabalho.
A soluc¸a˜o implementada pode ser aproveitada para estudos futuros envolvendo o
mapeamento adaptativo nas subportadoras. Algoritmos de carregamento dependentes da
SNR de cada subcanal devem melhorar o desempenho do sistema COFDM. O sincronismo
e´ outro recurso que pode ser colocado em pra´tica visando o combate a`s interfereˆncias inter-
canal e inter-simbo´lica na implementac¸a˜o em hardware da te´cnica de transmissa˜o.
Em tempos de discussa˜o do modelo de TV digital a ser adotado no Brasil, importantes
ana´lises podem ser realizadas utilizando-se as te´cnicas OFDM e COFDM em canais sem fio
(wireless). Esquemas de reduc¸a˜o da raza˜o poteˆncia ma´xima do sinal OFDM pela poteˆncia
me´dia do mesmo (PAR) sa˜o tambe´m recomenda´veis com o objetivo de diminuir distorc¸o˜es
de sinal causados pela na˜o linearidade de amplificadores utilizados na disposic¸a˜o do sinal
OFDM gerado no canal.
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Apeˆndice A - Paraˆmetros dos
Canais Refereˆncia
Paraˆmetro Dimensa˜o
N 5
gi {0.6,−0.08, 0.08,−0.08, 0.15}
a0, a1 {0, 1.5× 10−9s/m}
k 1
di {100, 130, 160, 190, 300}
vp {1.7321× 108}
Tabela 4: Canal 1 (100 m e nenhuma derivac¸a˜o).
Paraˆmetro Dimensa˜o
N 15
gi {0.103, 0.029, 0.043,−0.058,−0.045,−0.040, 0.038,−0.038, 0.071,−0.035...}
gi(cont.) {...0.065,−0.055, 0.042,−0.059, 0.049}
a0, a1 {0, 2.5× 10−9s/m}
k 1
di {113.2, 90.1, 101.8, 143, 148, 200, 260, 322, 411, 490, 567, 740, 960, 1130, 1250}
vp {1.7321× 108}
Tabela 5: Canal 2 (110 m e 6 derivac¸o˜es).
Paraˆmetro Dimensa˜o
N 12
gi {0.17, 0.25,−0.1,−0.12, 0.33,−0.37, 0.18,−0.2, 0.05,−0.15, 0.15,−0.15}
a0, a1 {0, 4.5× 10−9s/m}
k 1
di {211.5, 228, 243, 254, 278, 306, 330, 360, 390, 420, 540, 740}
vp {1.7321× 108}
Tabela 6: Canal 3 (Rede Irregular e muitas derivac¸o˜es).
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Apeˆndice B - Ru´ıdos Impulsivos
Medidos
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Figura 65: Ru´ıdos impulsivos medidos na rede de testes da Figura 10.
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Figura 66: Ru´ıdos impulsivos medidos na rede CT2.
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Figura 67: Ru´ıdos impulsivos medidos em uma estac¸a˜o de tratamento de esgoto.
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Apeˆndice C - Ortogonalidade das
Subportadoras Sobrepostas
O procedimento de ortogonalizac¸a˜o de Gram-Schmidt afirma que um conjunto de M
sinais de energia, {si(t)}, definidos no intervalo [0, T ), pode ser representado como uma
combinac¸a˜o linear de N ≤ M func¸o˜es reais de uma base ortonormal, {ψ1(t), ..., ψN(t)}
(HAYKIN, 1988). Ou seja, a cada T segundos e´ poss´ıvel representar si(t) como
si(t) =
N∑
j=1
sij · ψj(t), 0 ≤ t ≤ T (6.1)
onde, o coeficiente de valor real, sij, dado por
sij =
∫ T
0
si(t) · ψj(t), i = 1, 2, ...,M e j = 1, 2, ..., N (6.2)
representa a projec¸a˜o de si(t) na func¸a˜o de base ψj(t) e
∫ T
0
ψi(t) · ψj(t) =
 k se i = j,0 se i 6= j, (6.3)
para um k constante. A equac¸a˜o 6.3 declara que as func¸o˜es ψj(t) sa˜o ortogonais no
intervalo 0 ≤ t ≤ T .
No sistema multiportadoras com subcanais centralizados em frequ¨eˆncias fi = f0 +
i(BN) (para qualquer f0 e BN a largura de banda de cada subcanal), as subportadoras na˜o
sobrepostas sa˜o ortogonais uma vez que a interpretac¸a˜o do procedimento de ortogonali-
zac¸a˜o de Gram-Schmidt e´ perfeitamente aplica´vel, pois o s´ımbolo OFDM de coeficientes
reais, que e´ transmitido no canal e´ dado por,1
s(t) =
N−1∑
i=0
<
{
si · gTx(t) · ej2pifit
}
=
N−1∑
i=0
[ai cos (2pifit)− bi sin (2pifit)] , (6.4)
onde si = ai + jbi e´ o s´ımbolo associado a` subportadora i do subcanal i centrado na
frequ¨eˆncia fi = f0 + i(BN) para subportadoras na˜o sobrepostas, gTx retangular, fi =
Wi
2pi
1Consulte o apeˆndice B.
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e i = 1, ..., N − 1.
A figura 68 mostra que se as suportadoras forem sobrepostas de forma que a sepa-
rac¸a˜o em frequ¨eˆncia das mesmas seja ∆f = BN =
1
TN
, a ortogonalidade mu´tua entre
as subportadoras se mante´m pois, pela equac¸a˜o 6.4, a base de func¸o˜es e´ composta pelas
func¸o˜es,
φ1(t) = cos (2pifit) , (6.5)
φ2(t) = sin (2pifit) , (6.6)
as quais satisfazem a condic¸a˜o 6.3 haja visto que:∫ TN
0
φ21(t)dt =
∫ TN
0
1 + cos(4pifit)
2
· dt
=
TN
2
+
sin(4pifiTN)
8pifiTN
≈ TN
2
e ∫ TN
0
φ1(t)φ2(t)dt =
∫ TN
0
sin(4pifit)
2
· dt
= −cos(4pifiTN)
8pifiTN
≈ 0
onde a aproximac¸a˜o se da´ pelo fiTN À 1, limitando o numerador das func¸o˜es em um e
aproximando o denominador para zero.
fi fi+1 fi+2fi-1fi-2
f
fi fi+1 fi+2fi-1fi-2
f
BN BN
Subcanais não sobrepostos Subcanais sobrepostos
Figura 68: Sobreposic¸a˜o espectral. Observe que a largura de banda de cada subcanal
diminui 50% com a sobreposic¸a˜o. ∆f =
1
TN
= BN .
A mesma ortogonalidade e´ tambe´m mantida se a aplicac¸a˜o do sistema OFDM for para
comunicac¸o˜es sem fio (wirelles), onde e´ deseja´vel que o sinal na sa´ıda do transmissor seja
Apeˆndice C - Ortogonalidade das Subportadoras Sobrepostas 116
complexo 2 e matematicamente expresso por,
s(t) =
N−1∑
i=0
si · gTx(t) · ej2pifit,
pois, para duas subportadoras ej2pif1t e ej2pif2t,
∫ TN
0
ej2pif1t · ej2pif2tdt =
∫ TN
0
ej2pi(f1−f2)tdt =
 TN se i = j,0 se i 6= j.
2Normalmente, este sinal e´ deslocado para uma determinada frequ¨eˆncia central fc.
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Apeˆndice D - Descric¸a˜o
Matema´tica do sinal OFDM real na
sa´ıda da IFDT
A sa´ıda do operador IDFT produz um s´ımbolo OFDM de tempo discreto, matemati-
camente escrito como,
s[n] =
N−1∑
i=0
si · ej2pi n·iN , (6.1)
onde N e´ o nu´mero de subportadoras, si = ai + jbi o subs´ımbolo i e 0 ≤ n ≤ TN .
Se a intenc¸a˜o e´ transmitir sinais reais, deve-se gerar s´ımbolos OFDM com coeficientes
reais a partir dos subs´ımbolos complexos, ou seja, a sa´ıda da IDFT deve fornecer s´ımbolos
s[n] dados por,
s[n] =
N−1∑
i=0
<{si · ej2pi n·iN }. (6.2)
Fazendo,
z1 = si = ai + jbi
z2 = e
j2pi n·i
N = cos
(
2pi
ni
N
)
+ j sin
(
2pi
ni
N
)
x1 = ai
x2 = cos
(
2pi
ni
N
)
y1 = bi
y2 = sin
(
2pi
ni
N
)
,
obte´m-se a partir da propriedade da multiplicac¸a˜o de nu´meros complexos,1
s[n] =
N−1∑
i=0
[
ai cos
(
2pi
ni
N
)
− bi sin
(
2pi
ni
N
)]
. (6.3)
Por razo˜es anal´ıticas, a expressa˜o da equac¸a˜o 6.3 pode ser melhor expressa em termos da
1Z = z1 · z2 = (x1 + jy1)(x2 + jy2) = (x1x2 − y1y2) + j(x1y2 + x2y1). <(Z) = (x1x2 − y1y2).
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amplitude e da fase do sinal s[n]:
s[n] =
N−1∑
i=0
(
a2i + b
2
i
) 1
2 · cos
[
2pini
N
+ tan−1
(
bi
ai
)]
, (6.4)
onde Ai = (a
2
i + b
2
i )
1
2 e φi = tan
−1
(
bi
ai
)
representam respectivamente a ”envolto´ria”e a
fase do subs´ımbolo. Portanto, a equac¸a˜o 6.4 conte´m a mesma informac¸a˜o que a repre-
sentac¸a˜o do sinal OFDM descrito em termos dos componentes em fase e quadratura da
equac¸a˜o 6.3, uma vez que, pelas identidades trigonome´tricas,2
s[n] =
N−1∑
i=0
Ai ·
[
cos
(
2pini
N
)
cos (φi)− sin
(
2pini
N
)
sin (φi)
]
.
Como cos (φ) = ai
Ai
e sin (φ) = bi
Ai
,
s[n] =
N−1∑
i=0
[
Ai cos
(
2pini
N
)
ai
Ai
− Ai sin
(
2pini
N
)
bi
Ai
]
,
s[n] =
N−1∑
i=0
[
ai cos
(
2pini
N
)
− ai sin
(
2pini
N
)]
.
Comprova-se enta˜o, a possibilidade de se usar a simetria hermitiana na implementac¸a˜o
do transmissor OFDM. Essa propriedade se torna uma boa alternativa para a obtenc¸a˜o
de coeficientes reais na sa´ıda da IFFT, haja vista a semelhanc¸a da equac¸a˜o 6.4 com a que
descreve o s´ımbolo OFDM contendo L coeficientes reais, aqui reeditada:
s[n] =
L−1∑
i=0
(a2i + b
2
i )
1
2 · cos[2pini
L
+ tan−1(
bi
ai
)], (6.5)
onde L = 2N + 2.
2cos(a+ b) = cos(a) cos(b)− sin(a) sin(b)
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Apeˆndice E - Ca´lculo do Ma´ximo
PAR
No tempo discreto, a raza˜o poteˆncia de pico e poteˆncia me´dia do sinal, PAR ((Peak
to Average power Ratio)) e´ dado por
PAR =
max|s[n]|2
E[|s[n]|2] . (6.1)
As amostras de um sinal OFDM na sa´ıda do bloco IFFT sa˜o naturalmente escritas
como
s[n] =
N−1∑
i=0
Si · ej 2piinN . (6.2)
Considerando N (suficientemente grande) varia´veis aleato´rias iid gaussianas, Si com
0 ≤ i ≤ N1, de me´dia zero e poteˆncia unita´ria, tem-se que,
E[|S0 + S1+, ...+ SN−1|2] = E|S20 |+ E|S21 |+, ...+ E|S2N−1| = N. (6.3)
Do calculo do ma´ximo valor de pico,
max[|S0 + S1+, ...+ SN−1|2] = N2, (6.4)
obte´m-se
PAR =
N2
N
= N (6.5)
